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Prologo a la segunda edicion 


En esta nueva edicion hemos pretendido actualizar el contenido del libro de forma que pueda servir de 
base para el estudio de las antenas y de la propagacion de las ondas radioelectricas en la carrera de 
Ingenieria de Telecomunicacion. Existe una amplisima bibliografia sobre este tema, practicamente 
toda en lengua inglesa, que se incluye ordenada alfabeticamente tras los apendices; el texto ha sido 
elaborado teniendola en consideracion e intentando, al mismo tiempo, hacerlo autocontenido. Si bien 
la ordenacion y el tratamiento que se ha dado a los temas son clasicos, hemos querido incorporar 
muchos de los aspectos que tratamos habitualmente en clase y que, en nuestra experiencia, ayudan a 
comprender mejor la materia; con este fin se han incorporado en cada capitulo ejemplos 
representatives y una amplia coleccion de problemas y de cuestiones, de tipo multirespuesta, que 
pueden servir de diagnostico para valorar individualmente el progreso realizado en el estudio. 

Los dos primeros capitulos son basicos y, aunque independientes en su contenido, sirven 
conjuntamente de base para comprender en profundidad, y valorar en detalle, el empleo de las antenas 
en los sistemas de comunicaciones. En el primero de ellos se definen y se presentan de manera 
sistematizada los parametros que sirven para caracterizar el comportamiento de las antenas y en el 
segundo se introducen, sobre la base de principios fisicos conocidos, los efectos de la tierra y de la 
atmosfera en la propagacion de las ondas electromagneticas. Ambos sirven de introduccion, tanto de 
un curso especifico de antenas, como de uno dedicado a los medios de transmision, en los aspectos 
relativos a la propagacion no guiada. A partir de los conocimientos adquiridos en un curso de campos 
electromagneticos se plasma, en el tercer capitulo, la formulacion general aplicable al calculo de los 
campos radiados por antenas y se establece una analogia con el analisis de sistemas lineales mediante 
transformadas de Fourier. Los tres capitulos siguientes contienen la materia especifica de un curso de 
antenas, analizandose en detalle en el cuarto las antenas cilindricas, dipolos y espiras, en el quinto las 
agrupaciones, estando el sexto dedicado al estudio de las antenas de apertura, en particular ranuras, 
bocinas y reflectores. En el capitulo septimo se presentan las antenas de banda ancha, con especial 
enfasis en las independientes de la frecuencia y en las logoperiodicas. Los dos ultimos capitulos 
contienen dos temas complementarios en un curso normal de antenas, y han sido incluidos para dar una 
mayor perspectiva de los potentes metodos de calculo y medida disponibles en la actualidad; el primero 
de ellos describe los metodos numericos utilizados en el calculo de antenas, asi como en la propagacion 
de ondas, en el estudio de la difraccion por objetos y en el calculo de la seccion recta de blancos de 
radar, mientras que en el ultimo se presentan la instrumentacion y los procedimientos que se aplican 
habitualmente en la medida de antenas. 
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La materia incluida cubre con amplitud los contenidos de un curso anual y la seleccion a realizar 
para un curso cuatrimestral depende del enfoque que se le pretenda dar. Para un curso basico, los dos 
primeros capitulos y una seleccion tematica simplificada de los cuatro restantes permitirian instruir a 
los alumnos en los aspectos fundamentales y hacerles comprender el funcionamiento de las antenas de 
uso mas frecuente. Un curso avanzado deberia basarse, en gran medida, en el contenido de los 
capitulos tercero al septimo. 

El texto es un reflejo, no solo de nuestro conocimiento y experiencia, sino tambien de las 
aportaciones realizadas por otros profesores que han compartido con nosotros, en diversos momentos, 
la ensenanza de esta materia en la Escuela: Pedro Mier, Albert Marti, Lluis Pradell, Merce Vall-llosera, 
Josep Parron y Jose Maria Gonzalez. En el largo proceso que va de la conversion de un manuscrito en 
un libro, hemos contado con la inestimable ayuda de Miquel Tintore, quien no solo ha realizado el 
trabajo de elaboracion del texto y de las figuras, sino que ha aportado tambien una vision critica de su 
contenido; nuestra gratitud y reconocimiento por su infatigable actividad y su dedicacion a este 
proceso. Finalmente, de no haber contado con el apoyo de la Universidad Politecnica de Cataluna y de 
su editorial no nos habriamos animado a emprender esta tarea. 
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Consideraciones generales 
sobre antenas 


1.1 Introduccion 

Las primeras manifestaciones de los fenomenos electricos y magneticos se observaron por medio de 
las fuerzas que actuaban sobre cargas y corrientes, pero esta representacion, aunque muy litil, no 
permite estudiar facilmente los fenomenos de propagacion y radiacion de ondas, por lo que es 
necesario introducir el concepto de campo. Un campo se pone de manifiesto en un punto, o se mide, 
colocando cargas y corrientes de prueba y observando las fuerzas ejercidas sobre ellas. 

Las ecuaciones de Maxwell relacionan los campos electricos y magneticos con las cargas y 
corrientes que los crean. La solucion general de las ecuaciones, en el caso variable en el tiempo, es en 
forma de ondas, que pueden estar ligadas a una estructura, como es el caso de una linea de transmision 
o guia de ondas, o bien libres en el espacio, como ocurre con las producidas por las antenas. 

El Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) define una antena como aquella 
parte de un sistema transmisor o receptor disenada especificamente para radiar o recibir ondas 
electromagneticas (IEEE Std. 145-1983). Si bien sus formas son muy variadas, todas las antenas tienen 
en comiin el ser una region de transicion entre una zona donde existe una onda electromagnetica guiada 
y una onda en el espacio libre, a la que puede ademas asignar un caracter direccional. La representacion 
de la onda guiada se realiza por voltajes y corrientes (hilos conductores y lineas de transmision) o por 
campos (guias de ondas); en el espacio libre, mediante campos. 

La mision de la antena es radiar la potencia que se le suministra con las caracteristicas de 
direccionalidad adecuadas a la aplicacion. Por ejemplo, en radiodifusion o comunicaciones moviles 
se querra radiar sobre la zona de cobertura de forma omnidireccional, mientras que en 
radiocomunicaciones fijas interesara que las antenas sean direccionales. En general, cada aplicacion 
impondra unos requisites sobre la zona del espacio en la que se desee concentrar la energia. Asimismo, 
para poder extraer informacion se ha de ser capaz de captar en algun punto del espacio la onda radiada, 
absorber energia de esa onda y entregarla al receptor. Existen, pues, dos misiones basicas de una 
antena: transmitir y recibir, imponiendo cada aplicacion condiciones particulars sobre la 
direccionalidad de la antena, niveles de potencia que debe soportar, frecuencia de trabajo y otros 
parametros que defmiremos posteriormente. Esta diversidad de situaciones da origen a un gran numero 
de tipos de antenas. 

Toda onda se caracteriza por su frecuencia (f) y su longitud de onda (X), ambas relacionadas por 
la velocidad de propagacion en el medio, que habitualmente en antenas tiene las propiedades del vacio 
(c=3-10 8 m/s), con c=Af. El conjunto de todas las frecuencias, o espectro de frecuencias, se divide por 
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decadas en bandas, con la denominacion presentada en la tabla 1.1. Cada aplicacion tiene asignada por 
los organismos de normalizacion unas determinadas porciones de ese espectro. 


BANDA 

FRECUENCIA 

LONG. DE ONDA 

DENOMINACION 

ELF 

<3 kHz 

>100 km 

Extremely Low Frequency 

VLF 

3-30 kHz 

100-10 km 

Very Low Frequency 

LF 

30-300 kHz 

10-1 km 

Low Frequency 

MF 

0,3 -3 MHz 

1.000-100 m 

Medium Frequency 

HF 

3-30 MHz 

100-10 m 

High Frequency 

VHF 

30-300 MHz 

10-1 m 

Very High Frequency 

UHF 

0,3 -3 GHz 

100-10 cm 

Ultra High Frequency 

SHF 

3-30 GHz 

10-1 cm 

Super High Frequency 

EHF 

30-300 GHz 

10-1 mm 

Extremely High Frequency 


Tabla 1 . 1 Denominacion de las bandas de frecuencias por decadas 


A frecuencias de microondas existe una subdivision acunada desde los primeros tiempos del 
radar, recogida en la tabla 1.2, que es ampliamente utilizada en la actualidad. 


BANDA 

FRECUENCIA 

LONG. DE ONDA 

L 

1-2 GHz 

30-15 cm 

S 

2-4 GHz 

15-7,5 cm 

c 

4-8 GHz 

7,5-3,75 cm 

X 

8-12,4 GHz 

3,75-2,42 cm 

Ku 

12,4-18 GHz 

2,42-1,66 cm 

K 

18-26,5 GHz 

1,66-1,1 1 cm 

Ka 

26,5-40 GHz 

1 1,1 -7, 5 mm 

mm 

40-300 GHz 

7,5-1 mm 


Tabla 1 .2 Denominacion habitual de las bandas de frecuencias en microondas 


A frecuencias superiores nos encontramos con las ondas electromagneticas correspondientes al 
infrarrojo, visible, ultravioleta y rayos X (tabla 1.3). 


BANDA 

FRECUENCIA 

LONG. DE ONDA 

DENOMINACION 


300-800 GHz 

1-0,4 mm 

Region submilimetrica 

IR 

800 GHz-400 THz 

0,4 mm-0,8 micras 

Infrarrojo 

V 

400-750 THz 

0, 8-0,4 micras 

Visible 

uv 

750-10.000 THz 

400-12 nanometros 

Ultravioleta 



120-0,6 amstrong 

Rayos X 


Tabla 1.3 Denominacion de las bandas a frecuencias superiores 


Las antenas tienen unas caracteristicas de impedancia y de radiacion que dependen de la 
frecuencia. El analisis de dichas caracteristicas se realiza a partir de las ecuaciones de Maxwell en el 
dominio de la frecuencia, utilizando las expresiones de los campos en forma compleja o fasorial. Cada 
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aplicacion y cada banda de frecuencias presentan caracteristicas peculiares que dan origen a unas 
tipologias de antenas muy diversas. En una forma amplia y no exhaustiva, los tipos mas comunes se 
pueden agrupar en los grandes bloques siguientes: 

► Antenas alambricas. Se distinguen por estar construidas con hilos conductores que soportan las 
corrientes que dan origen a los campos radiados. Pueden estar formadas por hilos rectos (dipolo, 
V, rombica), espiras (circular, cuadrada o de cualquier forma arbitraria) y helices. Este tipo de 
antenas se caracterizan por corrientes y cargas que varian de forma armonica con el tiempo y 
con amplitudes que tambien varian a lo largo de los hilos. 

► Antenas de apertura y reflectores. En ellas la generacion de la onda radiada se consigue a partir 
de una distribucion de campos soportada por la antena y se suelen excitar con guias de ondas. 
Son antenas de apertura las bocinas (piramidales y conicas), las aperturas y las ranuras sobre 
pianos conductores, y las bocas de guia. Este tipo de antenas se caracterizan por los campos 
electricos y magneticos de la apertura, variables armonicamente con el tiempo. 

El empleo de reflectores, asociados a un alimentador primario, permite disponer de antenas con 
las prestaciones necesarias para servicios de comunicaciones a grandes distancias, tanto 
terrestres como espaciales. El reflector mas comun es el parabolico. 

► Agrupaciones de antenas. En ciertas aplicaciones se requieren caracteristicas de radiacion que 
no pueden lograrse con un solo elemento; sin embargo, con la combinacion de varios de ellos 
se consigue una gran flexibilidad que permite obtenerlas. Estas agrupaciones pueden realizarse 
combinando, en principio, cualquier tipo de antena. 


1.2 Parametros de antenas en transmision 

Una antena formara parte de un sistema mas amplio, de radiocomunicaciones o radar, por ejemplo. 
interesara, por lo tanto, caracterizarla con una serie de parametros que la describan y permitan evaluar 
el efecto sobre el sistema de una detenninada antena, o bien especificar el comportamiento deseado de 
una antena para incluirla en ese sistema. 

A efectos de defmicion de los parametros, conviene diferenciarlos inicialmente segiin se 
relacionen con transmision o recepcion; posteriormente, como consecuencia del teorema de 
reciprocidad, estableceremos la equivalencia entre ambas situaciones. 


1.2.1 Impedancia 

La antena ha de conectarse a un transmisor y radiar el maximo de potencia posible con un minimo de 
perdidas en ella. La antena y el transmisor han de adaptarse para una maxima transferencia de potencia 
en el sentido clasico de circuitos. Habitualmente el transmisor se encuentra alejado de la antena y la 
conexion se hace mediante una linea de transmision o guia de ondas, que participa tambien en esa 
adaptacion, debiendose considerar su impedancia caracteristica, su atenuacion y su longitud. 

El transmisor produce corrientes y campos que pueden ser medibles en puntos caracteristicos 
de la antena. En todo el texto los valores de corrientes, tensiones y campos seran eficaces. 

A la entrada de la antena puede definirse la impedancia de entrada Z c mediante relaciones 
tension-corriente en ese punto. En notacion fasorial de regimen permanente sinusoidal poseera una 
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parte real R e (co) y una imaginaria X e (co), ambas dependientes en general de la frecuencia. Si Z e no 
presenta una parte reactiva a una frecuencia, se dice que es una antena resonante. Dado que la antena 
radia energia, hay una perdida neta de potencia hacia el espacio debida a radiacion, que puede ser 
asignada a una resistencia de radiacion R., definida como el valor de la resistencia que disiparia 
ohmicamente la misma potencia que la radiada por la antena. 


P radiada= llR r ( 1 . 1 ) 

Superpuestas a la radiacion tendremos las perdidas que puedan producirse en la antena, 
habitualmente ohmicas en los conductores, si bien en las antenas de ferrita tambien se producen 
perdidas en el nucleo. La potencia entregada a la antena es la suma de las potencias radiada y de 
perdidas en la antena. Todas las perdidas pueden globalizarse en una resistencia de perdidas R u . La 
Resistencia de entrada es la suma de la radiacion y perdidas. 


p =p +p 

entregada radiada perdidas 


■f-R.+ I Rn 


( 1 . 2 ) 


La impedancia de entrada es un parametro de gran trascendencia, ya que condiciona las 
tensiones de los generadores que se deben aplicar para obtener determinados valores de corriente en la 
antena y, en consecuencia, una determinada potencia radiada. Si la parte reactiva es grande, hay que 
aplicar tensiones elevadas para obtener corrientes apreciables; si la resistencia de radiacion es baja, se 
requieren elevadas corrientes para tener una potencia radiada importante. 

Un ejemplo real puede ser un sistema radiante de radiodifusion de onda media. Para radiar una 
potencia de 200 kW con una antena de impedancia de entrada 20-j 1 00 £2, se requiere una corriente de 
100 A y un generador de |V|=1 0.200 V. Si se compensara la parte reactiva mediante una inductancia, 
la tension de generador seria de solo 2.000 V, si bien en ambas reactancias (antena e inductancia) 
seguirian estando presentes 10.000 V reactivos. Altos valores de corriente producen perdidas ohmicas 
importantes y elevados valores de tension pueden producir fugas y descargas entre diversas partes de 
la antena o con tierra, planteando problemas de forma y aislamiento. 

La existencia de perdidas en la antena hace que no toda la potencia entregada por el transmisor 
sea radiada, por lo que se puede definir un rendimiento o eficiencia de la antena r)„ mediante la 
relacion entre la potencia radiada y la entregada, o equivalentemente entre la resistencia de entrada de 
esa antena, si hubiera sido ideal (sin perdidas), y la que presenta realmente 


n, = 


p 

1 radiada 


* entregada 


R, 

R, + R n 


(1.3) 


1.2.2 Intensidad de radiacion 

Una de las caracteristicas fundamentales de una antena es su capacidad para radiar con una cierta 
direccionalidad, es decir, para concentrar la energia radiada en ciertas direcciones del espacio. Sera, 
por tanto, conveniente cuantificar este comportamiento con algun parametro que nos permita 
establecer una comparacion entre distintas antenas. Previamente debemos definir el marco de refe- 
renda donde esta situada la antena que queremos caracterizar; para ello emplearemos un sistema de 
coordenadas que nos permita definir comodamente una direction del espacio. 
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El sistema de coordenadas 
utilizado habitualmente en antenas es el 
esferico. Para especificar una direccion 
del espacio se utilizan los dos angulos 
0, (|). En este sistema de coordenadas 
(Fig. 1.1) se definen los vectores 
unitarios r, 0, (j), que forman una base 
ortogonal. La orientation de los 
vectores se determina mediante la 
intersection de una esfera de radio r, un 
cono de angulo 0 y un semipiano que 
pasa por el eje z. 

La onda electromagnetica 
radiada se compone de un campo 
electrico E(V / m) y uno magnetico 
H (A/m) ; ambos son magnitudes 
vectoriales y estan ligados por las 
ecuaciones de Maxwell. 

A partir de los valores eficaces 
de los campos se obtiene la densidad de 
flujo por unidad de superficie mediante 


z 



Fig. 1.1 Sistema de coordenadas esferico 


P ( 0, <|> ) = R e(ExH*) W/m 2 


(1.4) 


donde se ha supuesto para los campos una variation temporal armonica y los simbolos *, Re y x 
denotan el complejo conjugado, la parte real y el producto vectorial. 

Para los campos radiados, los modulos del campo electrico y del campo magnetico estan 
relacionados por la impedancia caracteristica del medio T|, que en el vacio vale 12071 £2. 

Por lo tanto, la densidad de potencia radiada tambien se puede calcular a partir de las 
componentes transversales del campo electrico 


P(0,<|>) 


I ,2 I |2 

l^e | + | | 

11 


(1.5) 


La potencia total radiada se puede obtener como la integral de la densidad de potencia en una 
superficie esferica que encierre a la antena 


P r = P(0j <10 ■ ds (1.6) 

La intensidad de radiacion es la potencia radiada por unidad de angulo solido en una 
determinada direccion; sus unidades son vatios por estereorradian y a grandes distancias tiene la 
propiedad de ser independiente de la distancia a la que se encuentre la antena. 

La relation entre la intensidad de radiacion y la densidad de potencia radiada es 

*(0,<|>) = P(0, §)r 2 (1-7) 

y la potencia total radiada tambien se puede calcular integrando la intensidad de radiacion en todas las 
direcciones del espacio 
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P r = £^(0,^)^ (1.8) 

al ser el diferencial de angulo solido en coordenadas esfericas 

dD. = ds / r 2 = sen 9 dQ d§ (1-9) 


1.2.3 Diagrama de Radiacion 

Un diagrama de radiacion es una representacion grafica de las propiedades de radiacion de la antena, 
en funcion de las distintas direcciones del espacio, a una distancia fija. Normalmente se empleara un 
sistema de coordenadas esfericas. Con la antena situada en el origen y manteniendo constante la 
distancia se expresara el campo electrico en funcion de las variables angulares (9,c|)). Como el campo 
es una magnitud vectorial, habra que determinar en cada punto de la esfera de radio constante el valor 
de dos componentes ortogonales, habitualmente segiin 0 y (j) . 

Como el campo magnetico se deriva directamente del electrico, la representacion podria 
realizarse a partir de cualquiera de los dos, siendo norma habitual que los diagramas se refieran al 
campo electrico. 

La densidad de potencia es proporcional al cuadrado del modulo del campo electrico, por lo que 
la representacion grafica de un diagrama de potencia contiene la misma informacion que un diagrama 
de radiacion de campo. 

En determinadas circunstancias puede ser necesaria la representacion grafica de la fase de 
E(0,c|)), ademas de la amplitud de las dos componentes. Dicha representacion se denomina el diagrama 
de fase de la antena. 

Al observar a gran distancia una antena, se veria su radiacion como si proviniera de un punto, 
es decir, los frentes de onda serian esfericos. A este punto, centra de curvatura de las superficies de 
fase constante, se le denomina el centro de fuse de la antena. 

El diagrama de radiacion se puede 
representar en forma tridimensional 
utilizando tecnicas graficas diversas, 
como las curvas de nivel o el dibujo 
en perspectiva. La figura 1.2 muestra 
el diagrama tridimensional de una 
antena y los pianos E y H. Los niveles 
se expresan en decibelios respecto al 
maximo de radiacion. 

Para antenas linealmente 
polarizadas se define el piano E como 
el que forman la direccion de maxima 
radiacion y el campo electrico en 
dicha direccion. Analogamente, el 
piano H es el formado por la 
direccion de maxima radiacion y el 
campo magnetico en dicha direccion. 
Ambos pianos son perpendiculares y 
su interseccion determina una linea 
que define la direccion de maxima 
radiacion de la antena. 
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Si bien la informacion de la radiacion es tridimensional, puede ser de interes, y en muchos casos 
suficiente, representar un corte del diagrama. Los cortes pueden hacerse de infinitas formas. Los mas 
habituales son los que siguen los meridianos en una hipotetica esfera (cortes para (|) constante) o los 
paralelos (cortes con 8 constante). La informacion de todos los cortes del diagrama es excesiva, por 
lo que se recurre a representar dicha informacion solo en los pianos principales. 

Los cortes bidimensionales del diagrama de radiacion se pueden representar en coordenadas 
polares o cartesianas. En el primer caso el angulo en el diagrama polar representa la direccion del 
espacio, mientras que el radio representa la intensidad del campo electrico o la densidad de potencia 
radiada. En coordenadas cartesianas se representa el angulo en abscisas y el campo o la densidad de 
potencia en ordenadas. 

La representacion en coordenadas cartesianas permite observar los detalles en antenas muy 
directivas, mientras que el diagrama polar suministra una informacion mas clara de la distribucion de 
la potencia en las diferentes direcciones del espacio. Las figuras 1.3 y 1.4 muestran ejemplos de ambas 
representaciones. 


-90° 


180° 



-180° -135° -90° -45° 0° 45° 90° 135° 180° 



Fig. 1.3 Diagrama de radiacion en coordenadas 
polares 


Fig. 1.4 Diagrama de radiacion en coordenadas cartesianas 


El campo se puede representar de forma absoluta o relativa, normalizando el valor maximo a la 
unidad. Tambien es bastante habitual la representacion del diagrama con la escala en decibelios. El 
maximo del diagrama de radiacion es cero decibelios y en las restantes direcciones del espacio los 
valores en dB son negativos. Es importante tener en cuenta que los diagramas de campo y de potencia 
son identicos cuando la escala esta en decibelios. 

En un diagrama de radiacion tipico, como los mostrados en las figuras anteriores, se aprecia una 
zona en la que la radiacion es maxima, a la que se denomina haz principal o lobulo principal. Las 
zonas que rodean a los maximos de menor amplitud se denominan lobulos laterales y al lobulo lateral 
de mayor amplitud se denomina lobulo secundario. A continuacion se defrnen una serie de parametros 
importantes del diagrama. 

El ancho de haz a -3 dB (A9 3rfi ) es la separacion angular de las direcciones en las que el diagrama 
de radiacion de potencia toma el valor mitad del maximo. En el diagrama de campo es la excursion 
angular entre las direcciones en las que el valor del campo ha caido a 0,707 el valor del maximo. 

El ancho de haz entre ceros (A0 r ) es la separacion angular de las direcciones del espacio en las 
que el lobulo principal toma un valor minimo. 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


ANTENAS 


TE 


La relation de lobulo principal a secundario (NLPS) es el cociente, expresado en dB, entre el 
valor del diagrama en la direccion de maxima radiacion y en la direccion del maximo del lobulo 
secundario. Normalmente, dicha relacion se refiere al lobulo secundario de mayor amplitud, que suele 
ser adyacente al lobulo principal. 

La relacion delante-atras (D/A) es el cociente, tambien en dB, entre el valor del diagrama en la 
direccion del maximo y el valor en la direccion diametralmente opuesta. 

Si un diagrama de radiacion presenta simetria de revolucion en torno a un eje se dice que la 
antena es omnidirectional. Toda la informacion contenida en el diagrama tridimensional puede 
representarse en un linico corte que contenga al eje. 

Se denomina antena isotropa a una antena ideal que radie la misma intensidad de radiacion en 
todas las direcciones del espacio. Aunque no existe ninguna antena de estas caracteristicas, es de gran 
utilidad para definir los parametros de la siguiente seccion. 



Fig. 1.5 Diagramas de radiacion isotropo, omnidireccional y directivo. 


1.2.4 Directividad 



Directividad 


Fig. 1.6 Directividad 


La directividad D de una antena se define como la 
relacion entre la densidad de potencia radiada en 
una direccion, a una distancia dada, y la densidad 
de potencia que radiaria a esa misma distancia una 
antena isotropa que radiase la misma potencia que 
la antena 


£>( 0 ,< 1 >) 


P(9,(t» 

P r / (4 7tr 2 ) 


( 1 . 10 ) 


Si no se especifica la direccion angular, se 
sobreentiende que la directividad se refiere a la 
direccion de maxima radiacion 


D = 


p . 

max 


P r / (47tr ) 


( 1 . 11 ) 


Ejemplo 1.1 Directividad de un dipolo elemental 

Un dipolo electricamente pequeno tiene un diagrama de radiacion 

P(0,4>)= P mdx sen 2 9 (1.12) 
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la potencia total radiada se calculara integrando la densidad de potencia en todas las 
direcciones del espacio 

p r = JJ 4j[ ®max se n 2 0 r 2 sen6 dQ t/c)) = P,„ & r 2 27t| (L13) 

Sustituyendo este valor en la defmicion de la directividad se obtiene D = 3/2. 


La directividad se puede obtener, en 
general, a partir del conocimiento del diagrama 
de radiacion de la antena. Si se define el 
diagrama normalizado mediante 


^ ( 0 , 4 * ) 


P(0,4>) 


*(9,<l>) 

V' 

max 


(1.14) 


la expresion de la directividad puede escribirse 
en la forma 


D = 


471 

j j t ( 0 , <|> ) dQ. 

JJ4n 


4k 

Q 


(1.15) 



Fig. 1.7 Estimacion de la directividad a partir del angulo 
solido equivalente 


donde £2. se define como el angulo solido equivalente. 

Para una antena que tuviera un diagrama de radiacion uniforme en un cierto angulo solido y 
cero fiiera de el, £2 c en este caso seria igual al angulo solido en el que la antena esta radiando. Una 
antena isotropa tiene directividad uno; si radiara uniformemente en un hemisferio, su directividad 
valdria 2, y si lo hiciera en un octante seria 8. 

En antenas directivas, con un solo lobulo principal y lobulos secundarios de valores reducidos, 
se puede tener una estimacion de la directividad considerando que se produce radiacion uniforme en 
un angulo solido definido por los anchos de haz a -3 dB en los dos pianos principales del diagrama de 
radiacion (A0,-A0 2 ) 


4 Jt _ 47t 

Q e ~~ A0j ■ A8 2 


(1.16) 


Si el haz tuviera una extension angular de 2°x2°, la directividad valdria aproximadamente 
10.000. Como la directividad es una relacion de potencias, es habitual expresarla en decibelios, y en 
este caso tendriamos un valor de 40 dB. 

Conocida la directividad maxima D y el diagrama de radiacion nonnalizado t(0,4>), la 
directividad en cualquier direccion se obtiene directamente del producto de ambos 

Z5 (0,4>) = D t(0,<j)) (1.17) 

Un segundo parametro directamente relacionado con la directividad es la ganancia de la antena 
G. Su defmicion es semejante, pero la comparacion no se establece con la potencia radiada, sino con 
la entregada a la antena. Elio permite tener en cuenta las posibles perdidas en la antena, ya que 
entonces no toda la potencia entregada es radiada al espacio. La ganancia y la directividad estan 
relacionadas, en consecuencia, por la eficiencia de la antena. 
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G(e,<t>)= 


p(M) 

p 

entregada 

4k r 2 


9 (Ml 

P P 

entregada radiada 

4 nr 2 


ri,D(e ,<p) 


(1.18) 


Si la antena no posee perdidas, cosa habitual a altas 
equivalentes. 


frecuencias, ambos parametros son 


1.2.5 Polarizacion 


Hasta ahora hemos analizado la radiacion de la antena partiendo de la densidad de potencia o de la 
intensidad de campo radiado, pero en cada punto del espacio existira un vector de campo E(r, t). funcion 
de la posicion y del tiempo. La polarizacion es una indicacion de la orientacion del vector de campo 
en un punto fijo del espacio al transcurrir el tiempo. 

La polarizacion de una antena en una direccion es la de la onda radiada por ella en esa direccion. 
La polarizacion de una onda es la figura geometrica descrita, al transcurrir el tiempo, por el extremo 
del vector campo electrico en un punto fijo del espacio en el piano perpendicular a la direccion de 
propagacion. Para ondas con variacion temporal sinusoidal esa figura es en general una elipse, pero 
hay dos casos particulares de interes: si la figura trazada es un segmento, la onda se denomina 
linealmente polarizada y si es un circulo, circularmente polarizada. 

El sentido de giro del campo electrico, tanto en las ondas circularmente polarizadas como en las 
elipticas, se dice que es a derechas si sigue el convenio de avance en la direccion de propagacion, o 
bien si al alejarse la onda de un observador, este ve rotar el campo en el sentido de las agujas de un 
reloj, y a izquierdas si es el sentido contrario. 

Se define la relacion axial de una onda elipticamente polarizada como la relacion entre los ejes 
mayor y menor de la elipse. Toma valores comprendidos entre uno e infinito. 

Los campos, representados en notacion compleja o fasorial, permiten determinar la variacion 
temporal a partir de cada una de las componentes ortogonales a la direccion de propagacion. 

£(F,0 = Re[i(?)e y<0 '] (1.19) 

Por sencillez, los ejemplos que se citan a continuacion se refieren a ondas que se propagan en 
la direccion del eje z y tienen componentes cartesianas x e y. 

Los tres campos siguientes poseen polarizaciones lineales 

E = xe j(m ‘- kz) 

E = 2ye j(m ~ kz> (L20) 

E = (x + 0,5y)e J(w ~ kz) 


donde k es el niimero de onda, que vale k = co^/jle = 2nl X. 

Representan campos con polarizacion circular, el primero a izquierdas y el segundo a derechas 

E = (x + 

( 1 . 21 ) 

E = (x - j y) 

y finalmente corresponden a polarizaciones elipticas 
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E = (x + y0,5j))e y( ““ i - ) 
E = (x + (l+ j)y)e nm ~ kz) 


( 1 . 22 ) 


Observese que se produce una polarizacion lineal cuando las fases de las dos componentes 
ortogonales del eampo electrico son iguales o difieren en un niimero entero de n radianes. Se produce 
polarizacion circular cuando las amplitudes de ambas componentes son iguales y sus fases se 
diferencian en nil o 3 jc/ 2 radianes. En los demas casos la polarizacion es eliptica. 

Cualquier onda se puede descomponer en dos polarizaciones lineales ortogonales, sin mas que 
proyectar el campo electrico sobre vectores unitarios orientados segiin esas direcciones. Aplicando el 
mismo principio, cualquier onda puede descomponerse en dos ondas polarizadas circularmente a 
izquierdas y derechas. Por ejemplo, una onda polarizada elipticamente de 6 dB de relacion axial 
tendria la forma 

E = (x + jO,5y)e j(mt - k) (1-23) 

y puede considerarse como la superposicion de dos ondas linealmente polarizadas de amplitudes 1 y 
0,5. Los ejes de la elipse de polarizacion coinciden con los ejes coordenados y la relacion axial es 2 
(20 log2 = 6 dB). La expresion del campo puede reescribirse como superposicion de dos ondas 
circularmente polarizadas 

e j(M-kz) (i. 24 ) 

Identificando los coeficientes se obtienen las amplitudes de las ondas y resulta 

A = 0,75 V2 B = 0,25 -Jl (1.25) 

donde predomina la polarizacion circular a izquierdas. 

La radiacion de una antena en una polarizacion especificada se denomina polarizacion de 

referencia o copolar, mientras que a la radiacion en la polarizacion ortogonal se la conoce como 

polarizacion cruzada o contrapolar (“crosspolar” en ingles). En el ejemplo anterior, si se define el 
sentido copolar como el circular a izquierdas, la onda eliptica dada contiene tambien polarizacion 
cruzada, campo polarizado circularmente a derechas. El cociente de las potencias contenidas en ambas 
polarizaciones es una medida de la pureza de polarizacion y se conoce como la discriminacion 
de polarizacion cruzada. En este ejemplo vale 20 logA/B = 9,5 dB. 


E = 


.x+jy „ x - j v 


J2 


J2 


1.2.6 Ancho de banda 


Todas las antenas, debido a su geometria finita, estan limitadas a operar satisfactoriamente en una 
banda o margen de frecuencias. Este intervalo de frecuencias, en el que un parametro de antena 
determinada no sobrepasa unos limites prefijados, se conoce como el ancho de banda de la antena. 

El ancho de banda (BW) se puede especificar como la relacion entre el margen de frecuencias 
en que se cumplen las especificaciones y la frecuencia central. Dicha relacion se suele expresar en 
forma de porcentaje. 


BW = - 


f. 


(1.26) 
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En antenas de banda ancha se suele especificar en la forma 

BW = "' ma * ■ 1 (1-27) 

fmia ' 

El ancho de banda de la antena lo impondra el sistema del que forme parte y afectara al 
parametro mas sensible o critico de la aplicacion. Para su especificacion los parametros pueden 
dividirse en dos grupos, segiin se relacionen con el diagrama o con la impedancia. En el primero de 
ellos tendremos la directividad, la pureza de polarizacion, el ancho de haz, el nivel de lobulo principal 
a secundario y la direccion de maxima radiacion. En el segundo, la impedancia de la antena, el 
coeficiente de reflexion y la relacion de onda estacionaria. 

El coeficiente de reflexion de la antena respecto a la linea de transmision o generador es 


P = 


z a -z „ 

Z a +Z 0 


(1.28) 


La relacion de onda estacionaria se puede calcular a partir del coeficiente de reflexion 


5 = 


1 + |P 

i-H 


(1.29) 


Las antenas de banda estrecha se pueden modelar con un circuito resonante serie, con una 
expresion de la impedancia de entrada de la forma 


Z a =R a + jX a = R a (l + jQv) 
Q es el factor de calidad del circuito y 


v 


= Z_A 

/„ / 


(1.30) 


(1.31) 


Si se especifica como ancho de banda el margen de frecuencias donde la relacion de onda 
estacionaria es menor que un determinado valor S, a partir de las ecuaciones anteriores se puede 
deducir que 


BW = 


Q 


v 


R. 


S - 1 


7 

S _^L 

R. 


(1.32) 


Cuando la resistencia de la antena coincide con la impedancia caracteristica de la linea de 
transmision, el ancho de banda se puede expresar como 

BW = (1-33) 

Q 4s 
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1.3 Parametros de antenas en recepcion 

Una antena capta de una onda incidente sobre ella parte de la potencia que transporta y la transfiere al 
receptor. La antena actua como un sensor e interacciona con la onda y con el receptor, dando origen a 
una familia de parametros asociados con la conexion circuital a este y a otra vinculada a la interaccion 
electromagnetica con la onda incidente. 


1.3.1 Adaptacion 


La impedancia de una antena receptora es la misma que la impedancia de dicha antena actuando como 
transmisora. 

En recepcion, la antena se conecta a una linea de transmision o bien directamente a un receptor. 
Para que haya maxima transferencia de potencia, la impedancia de la antena Z a = R a + jX a y la 
impedancia de carga Z L = R L + jX L deben ser complejas conjugadas Z L = Z*. En este caso 


K 


4 R 


(1.34) 


En general si no hay adaptacion tendremos 

PL=P Lm C a =P Lm { l-|p| 2 ) (1.35) 

Donde C a es el coeficiente de desadaptacion, que se puede calcular a partir (1.35) y (1.28) 


C =- 


4 R R. 

a L 


{R a+ R L ) +{X a +X L ) 


(1.36) 


1.3.2 Area y longitud efectiva 


La antena extrae potencia del frente de onda incidente, por lo que presenta una cierta area de captacion 
o area efectiva A eP definida como la relacion entre la potencia que entrega la antena a su carga (supuesta 
para esta definicion sin perdidas y adaptada a la carga) y la densidad de potencia de la onda incidente 


A 


e/ 



(1.37) 


que representa fisicamente la porcion del frente de onda que la antena ha de interceptar y drenar de el 
toda la potencia contenida hacia la carga. 

La definicion anterior lleva implicita la dependencia del area efectiva con la impedancia de 
carga, la adaptacion y la polarizacion de la onda. Si sustituimos (1.34) en (1.37) y tenemos en cuenta 
que P = \E\ /r), resulta 


\v 2 

\ca\ 

K\\ 

_ 

4R a 9 

|^| 2 47? a 

47? a 


(1.38) 
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donde se ha introducido un nuevo parametro, la longitud efectiva f c| , mediante la relacion entre la tension 
inducida en circuito abierto en bornes de la antena y la intensidad del campo incidente en la onda 


e 


ef 



(1.39) 


De nuevo esta definition lleva implicita una dependencia con la polarization de la onda. La 
longitud y el area efectiva estan defmidas a partir de magnitudes electricas y no coinciden 
necesariamente con las dimensiones reales de las antenas, si bien en algunos tipos de ellas guardan una 
relacion directa. El area y la longitud efectiva se han defmido para la direccion en la que la antena 
receptora capta maxima serial. El area efectiva dependent de la direccion angular en la que incidan las 
ondas, de una forma similar a la directividad 


A ef (d,$)=A ef t(0,$) 


(1.40) 


La longitud efectiva tambien variant proporcionalmente al diagrama de radiation del campo. 




(1.41) 


1.4 Ecuacion de transmision 

En un sistema de comunicaciones ha de establecerse el balance de potencia entre el transmisor y el 
receptor, ya que el minimo nivel de serial detectable en este ultimo fija la potencia minima que ha de 
suministrar el primero. 

Si la antena transmisora radiara isotropamente una potencia P r , estariamos enviando serial por 
igual en todas las direcciones del espacio. Si consideramos inicialmente que el medio donde se propaga 
la onda no posee perdidas, no se producira absorcion de energia en el y la potencia que atraviesa 
cualquier superficie esferica centrada en la antena sera constante. La densidad de potencia sera 
inversamente proporcional al cuadrado de la distancia r a la antena y vendra dada por 

P = -3_ (1.42) 

47tr 

Una implication importante de esta ley es que al doblar la distancia la densidad de potencia 
se reduce a la cuarta parte o en 6 dB. Si estamos muy alejados de la antena, la perdida por kilometro 
puede resultar muy reducida, a diferencia de las lineas de transmision donde es una magnitud 
constante por kilometro. Este es un fenomeno bien conocido; tanto en antenas como en fuentes 
sonoras, el decaimiento de la serial por unidad de longitud es rapido en la vecindad del foco y lento 
en la lejania. 

Como la densidad de potencia es proporcional al cuadrado de la intensidad de campo, tenemos 
tambien que los campos radiados por antenas decreceran inversamente con la distancia. 

Las antenas no son en la realidad isotropas, concentran energia en ciertas direcciones. La 
densidad de potencia en este caso se obtendra multiplicando la que habria producido una antena 
isotropa por la directividad, con lo que resultara 

p(e. 4 >) = -^T^(e,f) = A^e^) (1.43) 

4nr 4nr 
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A1 producto de la potencia radiada por una antena por la directividad, o de la potencia entregada 
por la ganancia, se le denomina potencia isotropa radiada equivalente, PIRE, y suele expresarse en 
dBW (decibelios sobre una potencia de referencia de 1 W) 


PIRE = P r D = P e G 


(1.44) 


Para dos antenas separadas una 
distancia r, conectadas a sus correspon- 
dientes transmisor y receptor, como se 
indica en la figura 1.8, la ecuacion de 
transmision de Friis establece la relacion 
entre la potencia recibida y la radiada. 

La potencia que la antena recep- 
tora entregara a su carga adaptada vale 

P L = - r — D t A e j R (1-45) 
47tr" 




Fig. 1.8 Balance de potencia entre dos antenas 


La relacion entre la potencia recibida y la radiada se denomina perdida de transmision entre las 
antenas, y se acostumbra a indicar en decibelios. 

Por ejemplo, si se radia una potencia de 1 kW con una antena de directividad 3 dB y se recibe 
a una distancia de 10 km con una antena de 1 m 2 de area efectiva, si no se consideran las perdidas ni 
las desadaptaciones, de la expresion (1.45) resulta una potencia recibida de valor 1,6-10' 6 vatios y una 
perdida de transmision de 88 dB. 

Si las antenas no estuvieran adaptadas habria que introducir en esta expresion los coeficientes 
de desadaptacion C a del transmisor y del receptor. Si el medio de propagacion introduce perdidas, 
habra que contabilizarlas mediante un factor multiplicative C m de perdidas en el medio. Asimismo, 
habra que tener en cuenta que la potencia captada dependent no solo de la densidad de potencia 
incidente, sino tambien de la polarizacion de la onda, por lo que aparecera un coeficiente de 
polarizacion C p . 

Este coeficiente de desacoplo de polarizacion se define como la relacion entre la potencia recibida 
por la antena cuando incide sobre ella una onda plana de polarizacion conocida y la que recibiria la misma 
antena al incidir sobre ella una onda plana con la misma direccion de propagacion y densidad de potencia, 
pero cuyo estado de polarizacion sea tal que se maximice la potencia recibida (adaptation de polarizacion). 
Tal y como se demuestra en la section 3.6.3, vale el cuadrado del modulo del producto escalar del vector 
de polarizacion e t que define la polarizacion de la antena y el vector e de la onda recibida 

C p = \e t -e r \ 2 (l- 46 ) 

Asi, por ejemplo, una antena polarizada circularmente a derechas, situada en el piano xy, con 
maximo de radiation en la direccion del eje z positivo, esta caracterizada por un vector unitario de 
polarizacion en esa direccion 


e, 


x-jy 


(1.47) 


Si sobre esta antena incide una onda plana polarizada circularmente a derechas (sentido de 
propagacion segun z decrecientes), es decir, con un vector unitario de polarizacion 


x + jy 

" " V2 


(1.48) 
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se obtiene un coeficiente de desacoplo C =1, y se dice en este caso que existe adaptacion de 
polarizacion. 

Por el contrario, si la onda recibida esta polarizada circularmente a izquierdas 


e r 


x-jy 

V2 


(1.49) 


se tiene una desadaptacion total, C p = 0, resultante de la ortogonalidad de ambas polarizaciones. 
Finalmente, si incide una onda linealmente polarizada 

e r =x (1.50) 


se obtiene un valor C p = 1/2 o una “perdida” por desadaptacion de polarizacion de 3 dB. En este caso 
la antena solo interacciona con una de las dos componentes ortogonales de polarizacion en que puede 
descomponerse la onda incidente y puede decirse que solo ve la mitad de la densidad de potencia 
transportada por la onda. 

Para caracterizar la polarizacion de una antena se utiliza su respuesta a una onda incidente 
linealmente polarizada, cuya direccion de polarizacion rota alrededor de la direccion de propagation. 
La representacion de la respuesta de la antena en funcion de ese angulo de rotation recibe el nombre 
de diagrama de polarizacion. Un esquema de medida de este diagrama y su forma para el caso de una 
antena linealmente polarizada se representa en la figura 1.9. 



Fig. 1.9 Esquema de medida del diagrama de polarizacion (izquierda) 
y su representacion (derecha) 


Existe una relation entre la directividad y el area efectiva de cualquier antena, que se 
demostrara posteriormente en la section 3.6.2, y que permite reescribir la ecuacion (1.45) en terminos 
de la directividad que tendria la antena receptora si actuara como transmisora 


D 4 7t 


(1.51) 


resultando entonces 


Pl 

Pr 




V 471 r J 


D T D r 


(1.52) 


El termino se denomina perdida de transmision en el espacio libre L 0 y se corresponde 

con la perdida de transmision entre antenas isotropas. Toma, en decibelios, un valor 
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L a = 20 log 
En general se tiene 


4 nr 


= 22 + 20 log | - 

X 


J- = »L 0 +D t +D r -L (dB) 


= 32,5 + 201og/ (MHz) +201ogr (km) (1.53) 

(1.54) 


donde todos los terminos han de calcularse en decibelios y L engloba todos los factores de 
desadaptacion en las antenas y las perdidas. 

Desde el punto de vista del computo del balance de potencia en sistemas de comunicaciones, es 
conveniente referir la potencia recibida, P R , a la potencia transmitida, P T , entendida en este caso como 
la entregada a la antena. La ecuacion de transmision resultante se escribe en terminos de las ganancias 
de las antenas y en el factor de perdidas L’ no se han de contabilizar las perdidas en las antenas, por 
estar ya incluidas en las ganancias 


^ = -L 0 +G t +G r -L' (dB) (1.55) 

“t 


1.4.1 Ecuacion del radar 

Un caso particular de ecuacion de transmision es el calculo de la potencia reflejada por un bianco que 
capta una antena de radar. En el caso de un radar biestatico, aquel en que el receptor esta situado en 
una posicion distinta a la del transmisor, se tiene la situation esquematizada en la figura 1.10. 


Blanco a Blanco a 



Fig. 1.10 Esquema de un radar biestatico (izquierda) y monoestatico (derecha) 


Sobre el bianco, situado a una distancia Rj del transmisor, incide una onda. La potencia captada 
por el bianco es 


4nR[ 


n a 

2 ^ T^ 1 bianco 


(1.56) 


Dicha potencia se rerradia hacia el receptor, que esta separado una distancia R, del bianco. La 
potencia captada sera 


P -P D 

L bianco bianco 


4kR; 


(1.57) 
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Se define la seccion recta radar 0 como el producto de los parametros en recepcion y 
transmision del bianco. Es un parametro que depende de los angulos de incidencia y transmision y que 
tiene dimensiones de area 


^ ^hlcmco^ bianco 


Con lo que la ecuacion del radar resultara 


(1.58) 


P L _ 0 D t D r X 
P r 4 n 4 n R t R 2 


(1.59) 


En el caso monoestatico la antena receptora es la misma que la transmisora y Rj = R, = r, y resulta 


Pl_ _ a D 2 X 2 
P r (4 7t) 3 r 4 


(1.60) 


Donde se aprecia para el alcance de un radar una dependencia con la cuarta potencia de la distancia 
al bianco. En un radar es necesario emitir altas potencias, y tener una gran sensibilidad en el receptor. Dicho 
receptor puede ser cegado por una serial de alta potencia, distinta de la transmitida. 

La seccion recta de un bianco depende de su forma y de sus dimensiones. Una esfera tiene una 
seccion recta radar que coincide con el area de un corte diametral, dado que radia por igual en todas las 
direcciones. 

a r =A , D , =na 2 (1.61) 

esjera esjera esjera V / 

Una placa plana tiene una seccion recta que es maxima en la direccion de la reflexion especular, 
la potencia captada es proporcional al area, y la rerradiacion es directiva 


0 = A D = A 

placa placa placa placa 

La seccion recta de un bianco complejo, como puede ser un avion, un barco, un automovil o un 
edificio, presenta una complicada dependencia con la frecuencia, la forma, la orientacion o el material 
de que esta construido. A titulo orientativo, a frecuencias de microondas (banda X) una avioneta puede 
poseer una seccion recta del orden de 1 m 2 , un automovil de unos 100 m 2 , un jumbo 10.000 m 2 y un 
mercante de gran tonelaje 1.000.000 m 2 . En el otro extremo, un hombre presenta una seccion recta de 
1 m 2 , un pajaro 0,01 m 2 y un insecto 0,00001 m 2 . 


. 4 n 

A 

placa y 2 


(1.62) 


1.5 Temperatura de ruido de antena 

Una antena recibe, ademas de serial, ruido. A la potencia de ruido disponible en los terminales de una 
antena receptora se le asocia una temperatura de ruido de la antena T , entendida como la temperatura 
a la que tendria que estar una resistencia para producir una potencia de ruido igual, es decir 

Pn=} 4R =kT “ B (L63) 

donde P N es la potencia de ruido disponible en bornes de la antena, B el ancho de banda, k=l,38- 10' 23 
J/K la constante de Boltzmann, R la resistencia y V N la tension (rms) en circuito abierto. 
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Si la antena no tiene perdidas ohmicas, toda la potencia de ruido proviene de fuentes extemas en 
forma de radiacion incidente de todas las direcciones del espacio, que es captada por la antena y 
transferida al receptor. Si nos encontrasemos en un ambiente externo que se comportase como un cuerpo 
negro uniforme de temperatura T, la potencia de ruido entregada por la antena a su carga adaptada 
vendria dada por la ley de Rayleigh-Jeans o, equivalentemente, por la relacion de Nyquist P N = kTB. 

En general la antena no se encuentra en un ambiente uniforme, por lo que la potencia de ruido 
incidente por unidad de angulo solido en cada direccion del espacio, K N (0,(|)), no es constante y se 
puede asociar una temperatura de brillo T(0,<f)) a la fuente o al ruido incidente en una direccion. 

La potencia total de ruido recibida sera la suma de las intensidades de ruido incidentes 
ponderadas por la respuesta de la antena a cada direccion, es decir, por el area efectiva A ef (0,c|)). La 
temperatura de antena valdra en general 


\lp 4 m)da 

Utilizando la relacion (1.51) entre directividad y area efectiva, esta expresion tambien puede 
escribirse en funcion de la directividad D(0,4>) de la antena si actuase como transmisora. A partir de la 
definicion de directividad se obtiene imnediatamente que para cualquier antena 

JJ 4j[ £)(0,0)i/Q = 4n ^ A ef (Q,$)dQ. = X 2 (1.65) 

por lo que la temperatura de antena puede obtenerse mediante cualquiera de las integrales siguientes 
sobre las fuentes 


T a = ^jj 4 /(0)Z)(Q)JQ = T(Q.)A^(£i) dQ. (1.66) 

Se comprueba que si la antena esta en un ambiente uniforme T(0,4>) = T la temperatura de 
antena toma este valor independientemente de la forma del diagrama de radiacion. En el capitulo 2 se 
comentan las fuentes de ruido y los valores de temperatura de brillo mas caracteristicos, un compendio 
de los cuales se ha recogido en la figura 1.11. 

La relacion senal-ruido (S/N) de una antena receptora es el cociente entre las potencias de serial 
y de ruido recibidas, expresado habitualmente en decibelios. En el caso ideal de antenas y medios sin 
perdidas y sin desadaptaciones resulta 


p. P r D t A™ 
S/N = — = r / eSR 

P N 4 nr 2 kT B 


(1.67) 


La sensibilidad de un receptor es la relacion seiial-ruido minima para que el sistema funcione 
correctamente y condiciona el maximo alcance de la comunicacion 


/ A 1/2 

' P, D t A eJR ' 


4n kT a B(S / N) 


( 1 . 68 ) 


min J 
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icr 1 io° 10 1 io 2 io 3 io 4 10 s 

Frecuencia (MHz) 


En el caso de un radar las ecuaciones 
son similares con la serial decreciendo con la 
cuarta potencia de la distancia y el alcance 
segiin la ralz cuarta. 

Si la antena posee perdidas, no 
entrega a su carga toda la potencia de ruido 
disponible, la potencia que entregaria a su 
carga adaptada la misma antena fabricada 
con materiales sin perdidas. En este caso la 
potencia de ruido valdra kT Bq ,. Ahora bien, 
si la antena se encuentra a una temperatura 
ambiente T amb , la resistencia de perdidas de 
la antena anadira una potencia de ruido 
termico kT amb B(l -rp), y resultara una 
potencia total de ruido 

P N = kT a B^+kT amb B (1-ti 7 ) (1.69) 

Comparando la relacion senal-ruido 
para esta antena con el caso sin perdidas (S/N) o 
= S a /kT a B, resulta 


Fig. 1.11 Valores tipicos de temperatura de antena 


o un empeoramiento de 10 log (1 + 


Tg m b T n 
T a R r 


) dB. 


S/N = (S / N\ 


1 


j + Tamb 1 ~ 0/ 

T a T l/ 


(1.70) 


Si T a es menor o aproximadamente igual a T amb la eficiencia de antena ha de ser muy proxima 
a uno para no tener un empeoramiento apreciable de S/N. Por el contrario, si T a es mucho mayor que 
T amb la antena puede ser poco eficiente y no empeorar la S/N; esto es lo que sucede en radiodifusion 
en ondas medias, donde valores de T a superiores al millon de grados kelvin son habituales y las antenas 
de ferrita poseen baja eficiencia. 

El efecto de las perdidas en la linea de transmision que une la antena al receptor es exactamente 
el mismo que las perdidas de la antena, y las expresiones seran semejantes sustituyendo la eficiencia 
de la antena por la de la linea. El receptor se caracteriza por un factor de ruido F y su temperatura 
equivalente T , relacionados mediante 



(1.71) 


donde T 0 = 290 K es la temperatura de referencia. El factor de ruido es el empeoramiento en la 
relacion senal-ruido si la temperatura de ruido a la entrada es T 0 , situacion habitual en circuitos pero 
que no ocurre en antenas, donde T a es practicamente siempre diferente a la temperatura de 
referencia. 

Las desadaptaciones de impedancia se analizan calculando a partir de las potencias de serial y 
ruido disponibles las potencias realmente transferidas. 
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Ejemplo 1.2 Una onda de E ; = 19|LV/m y frecuencia 2 GHz, incide sobre una antena de directividad 
D = 20 dB y eficiencia T) / = 0,9. La temperatura de ruido de antena es T a = 200 K, la 
temperatura ambiente T amb = 300 K y el ancho de banda B=10 MHz. La antena lleva 
incorporado un preamplificador de ganancia G = 20 dB y factor de ruido F p = 6 dB, al 
que sigue una linea de transmision con perdidas de L = 3 dB y un amplificador de 
ganancia G a = 23 dB y factor de ruido F a = 10 dB. Se obtiene a continuacion la potencia 
de la serial y del ruido, y la relacion senal-ruido a la salida del amplificador. 

La serial vendra dada por la ecuacion de transmision y la ganancia total en la cadena de 
cuadripolos de recepcion, con lo que resultara 

5 = P A ef T| ,G P -G a = 1,5 • 10 -9 W = - 58 dBm 
L 


El ruido en bornes de la antena valdra 

N a = kT a B^ I+ kT amb B( 1-11,)= 2,9 • 10 -14 W 
y le correspondera una temperatura equivalente 


T a 0; + Tamb (l -T lz ) - 210 K 


A la salida del preamplificador el ruido valdra 

N„ = [N a + kT 0 (F p - \ )B]G r = 1,5 • 1 O’ 1 ' 1 W 
y a la salida de la linea 


N r = N„j- + kT„, 


1 -- 

L 


B = 7,4 -10~ 12 W 


Finalmente, el ruido a la salida del amplificador valdra 


N = [i N L +kT 0 (F a -\)B\G a = 1,5-10 _9 W = -58 dBm 


que corresponde a una temperatura equivalente de ruido a la entrada (antena) de 1.250 K. 
La potencia de serial y de ruido a la salida son iguales, lo que significa una relacion 
senal-ruido S/N=0 dB. 
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Cuestiones 


1.1 


1.2 


1.3 


1.4 


1.5 


1.6 


1.7 


1.8 


a) 

b) 

c) 

d) 

1.10 


1.11 


Un dipolo, electricamente pequeno, radia a grandes distancias un campo de la forma 
E(9,<t>)= 6E 0 sen 0 . -.Cuanto vale el ancho de haz a -3 dB en el piano E del diagrama de radiacion? 
a) 30° b) 45° c) 60° d) 90° 

7T 7T 

El diagrama de radiacion de una antena es uniforme en el sector angular 0 < 0 < — , 0 < 0 < — 
y fuera, cero. La directividad valdra: ^ ^ 

a) 2 b) 4 c) 8 d) 16 

Una antena tiene un ancho de haz a -3 dB de 2° en el piano H y de 1° en el piano E. Su 
directividad sera, aproximadamente: 

a) 43 dB b) 23 dB c) 86 dB d) 15 dB 

^Que directividad debe tener la antena de un satelite, en orbita geoestacionaria a 36.000 km, 
para que el haz principal (a -3 dB) cubra toda la tierra? 

a) 21 dB b) 28 dB c) 35 dB d) 42 dB 

En una antena, cuya impedancia de entrada se sabe que es resistiva, se mide una relacion de onda 
estacionaria S=2 al conectarla a un cable de 50 £2, ( ',cuanto valdra la resistencia de la antena? 
a) 50 o 200 £2 b) 25 o 100 £2 c) 35 o 125 £2 d) 48 o 52 £2 

Una antena de 75 £2 se conecta a un receptor de 50 £2. ^Cuanto valdra el coeficiente de desa- 
daptacion? 

a) 1 b) 0,96 c) 0,66 d) 0,33 

Un dipolo resonante, que tiene una resistencia de radiacion de 73 £2 y una eficiencia ohmica de 
0,8, se conecta a un amplificador de impedancia de entrada 50 £2. El coeficiente de desadap- 
tacion valdra: 

a) 0,97 b) 0,93 c) 0,91 d) 0,5 

Un paraboloide de 4 1 ,5 dB de directividad presenta, a X = 3 cm, un area efectiva: 
a) 0,5 m 2 b) 0,75 m 2 c) 1 m 2 d) 1,25 m 2 

^Cual de las siguientes afirmaciones es valida para cualquier antena? 

La directividad es independiente de la frecuencia. 

El area efectiva es independiente de la frecuencia. 

La relacion directividad-area efectiva es independiente de la frecuencia. 

No es cierta ninguna de las afirmaciones anteriores. 

Un satelite con PI RENO dBW, situado en orbita geoestacionaria, produce sobre tierra un campo 
incidente cuya amplitud en pV/m es: 

a) 0,48 b) 1,52 c) 0,02 d) 0,15 

Sobre un reflector parabolico de 40 dB de ganancia incide una onda con una densidad de 
potencia de -100 dBW/m 2 a 10 GElz. ^Cuanto vale la potencia maxima transferida al receptor? 
a) -101,5 dBW b) -100 dBW c) -98 dBW d) -97 dBW 
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1.12 La relation axial de una onda elipticamente polarizada es 2 dB. ^Cual sera la diferencia de serial 
recibida por dos antenas de igual ganancia, polarizadas circularmente a izquierdas y derechas? 

a) 3 dB b) 6,4 dB c) 18,8 dB d) 24,8 dB 

1.13 El campo incidente en una antena Yagi de 15 dB de directividad es de 1 mV/m a 500 MHz. La 
tension en bornes de una carga adaptada de 75 Q es: 

a) 0,85 mV b) 0,42 mV c) 1,7 mV d) 1,4 V 

1.14 ^.Cual es la perdida de transmision en un vano de un radioenlace de 50 km, que funciona a 2 
GHz, si la ganancia de la antena transmisora es 25 dB y la de la receptora 20 dB? 

a) 21 dB b) 47 dB c) 61 dB d) 87 dB 

1.15 Un radioenlace en banda X, f = 10 GHz, utiliza dos antenas de 30 dB de ganancia. La potencia 
transmitida es 1 W y la sensibilidad del receptor -50 dBm. El alcance maximo es: 

a) 6 km b) 12 km c) 23,9 km d) 47,8 km 

1.16 La serial reflejada por un bianco pasivo de radar al doblar la distancia disminuye en: 

a) 3 dB b) 6 dB c) 12 dB d) 18 dB 

1.17 En un enlace entre dos puntos en el espacio libre la relation S/N es 20 dB. Si el umbral de 
detection precisa de S/N m/n =17 dB, la distancia podra aumentarse en un factor: 

a) 1 b) a/ 2 c) 2 d) 4 

1.18 La temperatura de ruido del cielo es 10 K y la de la tierra 290 K. El maximo del diagrama de 
radiation de una antena, que posee una directividad de 35 dB, se orienta a 20° de elevation. La 
temperatura de antena sera: 

a) T <10 K b) 10 K<T <150 K 

c) 150 K<r<290 K d) 290 K<r 

1.19 La temperatura de ruido de una antena es 150 K. Si se conecta a un receptor mediante una 
section de guia de ondas rectangular de 10 m de longitud, que presenta una atenuacion de 0,13 
dB/m y se encuentra a una temperatura ambiente de 300 K, la temperatura de ruido a la entrada 
del receptor sera: 

a) 150 K b) 189 K c) 300 K d) 450 K 


1.20 Una antena sin perdidas, cuya temperatura de ruido es 100 K, se conecta a un amplificador de 
3 dB de factor de ruido. <',Cual es el empeoramiento de la relation seiial-ruido debido al 
amplificador? 

a) 1 dB b) 2 dB c) 3 dB d) 5,9 dB 
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Problemas 

1.1 Una antena radia un campo de la forma sen (671 cos 0) / (671 cos 0). Representar el diagrama de 
radiacion en el intervalo angular 0<0<7t, tanto en escala lineal como en decibelios. ^Cuanto vale 
el ancho de haz a -3 dB y la relacion de lobulo principal a secundario? 

1.2 El diagrama de radiacion normalizado de una antena es de la forma t(0,(|)) = cos 11 0 para 0 < 0 < tx/ 2 
y t(0,c|)) = 0 para n/2<d<n. 

a) Obtener la directividad de la antena. 

b) Representar el diagrama de radiacion para n = 1 y para n = 2, en coordenadas polares. A partir del 
ancho de haz obtener un valor aproximado de la directividad y compararlo con el valor exacto 
obtenido en el apartado anterior. 

1.3 Una emisora de Frecuencia Modulada (FM) emite a 95,5 MFlz y radia una potencia de 1 kW 
con un sistema radiante que posee un diagrama de radiacion omnidireccional en el piano 
horizontal y una directividad de 10 dB. A una distancia de 10 km y con visibilidad directa de la 
antena emisora se situa un receptor conectado a una antena de tipo dipolo que presenta una 
impedancia de 75 £2 y una longitud efectiva de lm. Obtener la intensidad de campo electrico en 
la antena receptora, la tension inducida en ella y la potencia que se transferiria a un receptor 
adaptado. 

1.4 Calcular la potencia recibida y la relacion serial -ruido en un radioenlace que funciona a 1 1 ,2 GFlz 
con un ancho de banda de 60 MFlz. La longitud del vano es de 45 km, las antenas poseen una 
directividad de 45 dB y las perdidas asociadas a cada una de las antenas y a las guias de ondas 
que las unen con el transmisor y el receptor son de 6 dB en cada extremo. La potencia del 
transmisor es 10 W y el factor de ruido total del receptor es de 8 dB, la temperatura de antena es 
de 100 K y la temperatura ambiente es de 300 K. 

1.5 Un radar de trafico funciona a la frecuencia de 10,55 GHz y radia una potencia de 50 mW con 
una antena de 20 dB de directividad. El transmisor genera una onda continua que al incidir 
sobre un coche en movimiento produce un eco con la frecuencia desplazada por efecto doppler, 
el eco es batido con la frecuencia original, detectado y amplificado, de lo que resulta una 
medida directa de la velocidad del vehiculo. 

a) (j Cual es la maxima frecuencia doppler del eco de un coche que se mueve a 200 km/h (supuesto 
el radar estatico)? 

b) Si la temperatura total de ruido del sistema es de 1.000 K, el ancho de banda 5 kHz, la relacion 
seiial-ruido minima para una deteccion Liable es de 10 dB y la seccion recta de un coche 
pequeno 1 m 2 ( ',cual es el maximo alcance del radar? 

1.6 Un equipo de gran utilidad en el control del trafico aereo es un radar secundario; es un sistema 
de radiolocalizacion que mide el tiempo empleado por un tren de pulsos para ir y venir a un 
bianco, pero, en lugar de depender del eco reflejado pasivamente por la estructura del avion, se 
emplea un transpondedor activo a bordo de la aeronave que responde a la interrogacion del 
radar, codificando el tren de pulsos para incluir su identificacion e informacion adicional como 
la altitud o senales de emergencia. 

La frecuencia de interrogacion del radar es de 1 .030 MHz y la de respuesta del avion es de 1 .090 MHz, 
con un ancho de banda de serial de 5 MHz. La potencia de pico del transmisor del radar es de 1 kW 
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y la ganancia de su antena es de 27 dB con unos anchos de haz tipicos de 2,5° en acimut 
(horizontal) y de 12,5° en elevacion; la antena tiene un modo adicional de funcionamiento, 
denominado monopulso, que le permite conocer la posicion del avion con una precision en 
acimut de 0,05° y distinguir dos aviones que se encuentren a la misma distancia con una 
separacion angular de 0,6°. Para el transpondedor del avion la ganancia de la antena es de 0 dB 
y la potencia de pico del transmisor embarcado es de 250 W. Las perdidas de los cables, tanto 
en el radar como en el avion son de 3dB en cada uno de los casos. La sensibilidad del 
interrogador es de -82 dBm y la del transpondedor -75 dBm. 

Comprobar que el sistema funciona correctamente hasta distancias de 200 millas nauticas (370 km) 
y obtener el margen de reserva disponible (valor en dB que la serial excede el umbral de 
sensibilidad). 

1.7 Una emisora de Onda Media (OM) de 1 MHz va a recibirse con un receptor equipado con una 
antena solenoidal de directividad 1,5, compuesta de N=100 espiras circulares de area S=2 cm 2 
cada una, bobinadas sobre un niicleo de ferrita de permeabilidad magnetica efectiva )_i e =l 00. La 
antena sirve tambien de bobina en el circuito sintonizado del receptor y presenta, a 1 MHz, 
L a =200 pH y Q = 100 (Q = coL a /R a ). La temperatura ambiente es T 0 =290 K y la de ruido de 
antena T a =10 8 K. La resistencia de radiacion de la antena solenoidal vale R=20 k 4 S 2 N 2 p e 2 , 
donde k es el niimero de onda. El receptor posee un factor de ruido F=4, una ganancia G=15 dB 
y un ancho de banda B = 10 kHz. Si la intensidad de campo incidente vale 1 mV/m, obtener: 

a) La eficiencia de la antena receptora. 

b) Los niveles de serial y de ruido a la entrada del receptor. 

c) La relacion seiial-ruido a la salida del receptor. 

1.8 Una familia desea recibir con una instalacion individual los canales de television que emite 
Hispasat. Los dos satelites (Hipasat 1 A/B) estan situados en la posicion orbital 31 W asignada a 
Espafia en 1977 (CAMR-77) y se encuentran sobre el ecuador a una distancia de 36.000 km. 
Emiten en polarizacion circular a izquierdas en los canales 23 (12.149,44 MHz), 27 (12.225,16 
MHz), 31 (12.302,88 MHz), 35 (12.379,60 MHz) y 39 (12.456,32 MHz) con una PIRE de 56 dBW 
en cada uno de ellos sobre toda la peninsula iberica; el ancho de banda de cada canal es de 27 MHz. 
La unidad externa, situada en el foco de la antena, tiene un factor de ruido de 1,3 dB y una ganancia 
de 50 dB; su salida (FI) se conecta con la unidad interna mediante un cable de 10m que tiene una 
atenuacion de 18,5 dB/lOOm. La temperatura de antena es de 100 K y la temperatura ambiente es 
de 300 K. Hallar la directividad de la antena receptora para tener en el canal 39 una relacion senal- 
ruido superior a 1 1 dB a la entrada de la unidad interna, suponiendo que la atmosfera introduce una 
atenuacion de 2 dB. 

1.9 Una comunidad de vecinos dispone de una antena colectiva que les permite recibir todos los 
canales de television terrena que se emiten en su ciudad. Para ello disponen en el tejado de una 
antena de 15 dB de ganancia en las bandas IV/V, conectada mediante un cable a una caja de 
amplificadores sintonizados a cada uno de los canales y una red de distribution que lleva la 
serial a las tomas de cada una de las viviendas. Uno de los canales, el 44 (655,25 MHz) se recibe 
con un campo incidente de 10 mV/m. 

a) ^Cuanto vale la potencia recibida por la antena? 

b) Entre la antena y el amplificador monocanal del canal 44 hay un cable de 20 m de longitud que 
presenta en la banda una atenuacion de 16,5 dB/100 m a 470 MHz y de 23,5 dB/100 m a 860 MHz. 
El amplificador tiene un factor de ruido de 7 dB, la temperatura de antena es de 1.000 K, la 
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temperatura ambiente 300 K y el ancho de banda del canal 5 MHz. ^Cuanto vale la relacion 
senal-ruido a la salida del amplificador? 

c) La red de distribucion del edificio introduce entre la salida del amplificador y la toma de un 
vecino una atenuacion de 23 dB. La normativa de antenas colectivas fija que en la caja de toma 
la tension debe estar comprendida entre 1 y 10 mV eficaces. ^Entre que valores debe estar 
comprendida la ganancia del amplificador para que se cumpla la normativa? 

1.10 Las sondas Voyager 1 y 2 realizaron desde finales de los anos 70 exploraciones de los planetas 
del sistema solar, permitiendo obtener imagenes de Jupiter en el ano 1979, de Saturno en 1981, 
de Urano en 1986 y de Neptuno en 1989. Las caracteristicas de los sistemas de 
telecomunicacion de ambas sondas eran similares y, en particular, para el envio de las imagenes 
a la tierra radiaban a la frecuencia de 8,466 GHz una potencia de 21,3 W (suministrada por una 
pila nuclear) con una antena de 3,4 m de diametro y una ganancia de 48,13 dB. 

El segmento terrestre del sistema de telecomunicaciones que se empleo para recibir las 
imagenes de las sondas Voyager se conoce con las siglas DSN (Deep Space Network) y esta 
formado por reflectores parabolicos de grandes dimensiones situados en California, Espana y 
Australia, de forma que estan separados aproximadamente 120° de longitud entre si; de esta 
manera se garantiza en cualquier momento la comunicacion con las sondas espaciales. En el ano 
1979, fecha de la recepcion de las imagenes de Jupiter, estas antenas tenian un diametro de 64 
m y una ganancia de 72,2 dB a la frecuencia de transmision de las sondas. 

a) Sabiendo que la distancia entre la Tierra y Jupiter es de 6,8 ■ 10 8 km, (j cna I era la relacion senal- 
ruido de la serial recibida desde Jupiter si el ancho de banda de la transmision de las imagenes 
era de 115 kHz y la temperatura total de ruido 28,5 K? 

b) ,',Con que precision angular debia apuntar el Voyager a la Tierra para que el empeoramiento de 
la relacion senal-ruido no superase los 3 dB? 

Entre la fecha de recepcion de las imagenes de Jupiter (1979) y la de las de Neptuno (1989), las 
instalaciones de la DSN fueron mejoradas para compensar la reduccion de serial que se iba a 
producir como consecuencia del incremento de distancia: las antenas pasaron a tener un 
diametro de 70 m y una ganancia de 74,3 dB; la temperatura total de ruido se redujo a 25,5 K 
y se disminuyo la velocidad de transmision, pasando a un ancho de banda de 21,6 kHz. 

c) Como la distancia entre la Tierra y Neptuno es de 4,32 TO 5 km, ^cual habria sido la relacion 
senal-ruido si se hubieran mantenido las condiciones de la transmision desde Jupiter del ano 
1979? 

d) ,dfual es la mejora en la relacion senal-ruido de las imagenes recibidas desde Neptuno debida 
a cada uno de los siguientes factores: mejora de la antena receptora, disminucion de la 
temperatura de ruido y disminucion de la velocidad de transmision?. ^Cual fue la relacion senal- 
ruido resultante? 

Debido a la codiftcacion empleada en la transmision de las imagenes solo era necesaria una 
relacion senal-ruido de 3 dB para obtener probabilidades de error en el bit inferiores a 5 1 O ’’ . 
Para asegurar una buena recepcion de las imagenes de Neptuno fue necesario combinar la serial 
recibida por una antena de 70 m, dos de 34 m y las 27 antenas de 25 m de diametro del 
radiotelescopio VLA (Very Large Array) de Nuevo Mexico, que proporcionaron 5 dB 
adicionales de mejora en la relacion senal-ruido, permitiendo compensar factores adicionales de 
perdidas (por hidrometeoros o absorciones atmosfericas). 

e) ^Con que precision angular debia apuntar la antena de la DSN en el ano 1989 a la sonda 
Voyager para que la variacion en la serial recibida fuera inferior a 1 dB? 
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2.1 Propagacion en el espacio libre y en el entorno terrestre 


Todo sistema de telecomunicacion debe disenarse para que en el receptor se obtenga una relacion 
senal-ruido minima que garantice su funcionamiento. Los servicios de radiocomunicaciones, 
radiodifusion, radiolocalizacion (radar), teledeteccion y radioayudas a la navegacion tienen en comiin 
el empleo de ondas electromagneticas radiadas como soporte de la transmision de informacion entre el 
transmisor y el receptor. 

Para la correcta planificacion de cualquiera de estos sistemas resulta esencial conocer los 
factores que pueden alterar la propagacion electromagnetica, su magnitud y su influencia en las 
distintas bandas de frecuencias. 

En condiciones de propagacion en el espacio libre la relacion entre la potencia recibida y la 
transmitida (perdida de transmision) por dos antenas separadas una distancia r es 


Pr 

P T 


4 nr 


2 Dt ^efR - 


f X ' 


4 nr 


D t D r - 


r 1 ' 


Xr 

v / 


^ eJT ^efR 


( 2 . 1 ) 


La ecuacion anterior no muestra una relacion clara entre potencia transmitida y recibida en 
funcion de la frecuencia, ya que segiin sean los parametros de antena empleados la dependencia 
explicita con la frecuencia varia. A frecuencias bajas, bandas MF, LF y VLF, las antenas empleadas 
son necesariamente pequenas en terminos de X, ya que esta es superior a los 100 m. En este caso las 
antenas presentan tipicamente una directividad constante con la frecuencia. A partir de la ecuacion 2.1 
se observa que, para directividades constantes con la frecuencia, la perdida de transmision aumenta con 
la frecuencia. Por el contrario, a frecuencias elevadas, bandas de UF1F y SF1F, las antenas pueden tener 
dimensiones grandes relativas a X. En este caso, por ejemplo en el de reflectores parabolicos, el area 
efectiva de la antena es proporcional al area fisica de la misma y, por tanto, independiente de la 
frecuencia, por lo que de la expresion 2.1 resulta que la perdida de transmision disminuye al aumentar 
la frecuencia. 

Como regia general puede afirmarse que para antenas de dimensiones fijas y considerando la 
propagacion en el espacio libre, disminuir la frecuencia en bandas de frecuencias bajas y aumentarla 
en bandas de frecuencias elevadas reduce la perdida de transmision. 

La propagacion en el espacio libre responde a un modelo ideal analogo a las condiciones de 
propagacion en el vacio. En el entorno terrestre muy pocas situaciones se ajustan a este modelo. La 
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presencia de la tierra, la atmosfera y la ionosfera alteran en la mayorla de los casos reales las 
condiciones de propagation. 


Ejemplo 2.1 Considerese un enlace de 1.000 km a 
frecuencias bajas, con antenas de directi- 
vidad 1,5, y otro de 40 km a frecuencias 
altas, con antenas de 1 m 2 de area efectiva. 
La relation entre la potencia transmitida y 
recibida es en cada caso 


f 

X 

10 log (Pr/Pt) 

30 kHz 

10 km 

-58,5 dB 

300 kHz 

1 km 

-78,5 dB 

3.000 kHz 

0,1 km 

-98,5 dB 

0,3 GHz 

100 cm 

-92 dB 

3 GHz 

10 cm 

-72 dB 

30 GHz 

1 cm 

-52 dB 



a) onda de espacio 



visibilidad directa 


zona de difraccion 


b) difraccion 
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di recto 

Las caracteristicas electricas de la tierra y su 
orografia influyen en la propagacion de las 
ondas electromagneticas. A1 incidir una onda 
electromagnetica sobre la tierra se produce 
una reflexion. La superposition de la onda 
directa y la reflejada da lugar a la llamada 
onda de espacio. La formation de la onda de 
espacio puede ser constructiva o destructiva 
en funcion de las fases de la onda directa y la 
reflejada, lo que puede resultar en variaciones 
apreciables de la potencia recibida respecto al 
valor esperado en espacio libre. La presencia 
de obstaculos y la propia esfericidad de la 
tierra limitan la visibilidad entre antena 
transmisora y receptora. Al incidir una onda 
electromagnetica sobre un obstaculo se 
produce un fenomeno de difraccion por el cual 
el obstaculo rerradia parte de la energia inter- 
ceptada. La difraccion posibilita la reception 
aun en el caso de que no exista visibilidad, si 
bien con una atenuacion adicional respecto al espacio libre. A frecuencias bajas la tierra se 
comporta como un buen conductor, por lo que es posible inducir corrientes superficiales sobre la 
superficie de la tierra. A estas corrientes superficiales esta asociada la onda de superficie que 
podra recibirse aunque no exista visibilidad entre las antenas. En la figura 2.1 se representan de 
forma esquematica estos tres fenomenos asociados a la presencia de la tierra: reflexion, difraccion 
y onda de superficie. 

La concentration de gases en la atmosfera introduce diferencias entre la propagacion en el 
vacio y la atmosfera. La mayor concentration de gases se da en la capa mas baja de la atmosfera, 
llamada troposfera, que se extiende desde el nivel del mar hasta unos 10 km de altitud 
aproximadamente. En condiciones atmosfericas normales la concentration de gases disminuye con 
la altura, lo que provoca una variation del indice de refraction de la atmosfera en funcion de la 
altura. Por tanto, la atmosfera constituye un medio de propagacion no homogeneo, lo que provoca 
una curvatura de las trayectorias de propagacion o refraction. Ademas, la presencia de gases 
introduce atenuacion, especialmente importante en las frecuencias de resonancia de las moleculas 
de oxigeno y del vapor de agua, que son los gases con mayor presencia en la atmosfera. Finalmente, 


c) onda de superficie 


Fig. 2. 1 Efecto de la tierra en la propagacion 
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incidencias meteorologicas como la lluvia pueden introducir atenuaciones adicionales en funcion 
de la frecuencia y la intensidad de la precipitacion. 

Un tercer elemento que se debe considerar en la propagacion en el entorno terrestre es la 
presencia de la ionosfera. La ionosfera es una capa de la atmosfera comprendida entre los 50 y los 
2.000 km de altitud por encima de la superficie terrestre y que se caracteriza por contener 
densidades importantes de moleculas ionizadas. La propagacion por medios ionizados esta sujeta 
a fenomenos de reflexion, absorcion y refraccion en funcion de parametros tales como la 
frecuencia y la densidad de ionizacion. 

La tierra, la troposfera y la ionosfera son los responsables de una serie de fenomenos que 
deben considerarse al planificar un sistema de radiocomunicaciones. Una forma de abordar el 
problema es solucionar mediante las ecuaciones de Maxwell el problema de una antena situada en 
un medio heterogeneo (atmosfera), parcialmente ionizado (ionosfera) con las adecuadas 
condiciones de contorno (tierra y obstaculos). Evidentemente este problema es inabordable por su 
complejidad y de poco interes, ya que solo responderia a unas condiciones determinadas. 

En la practica los problemas de propagacion se tratan estudiando por separado cada uno de 
los fenomenos y cuantificando su efecto respecto a la propagacion en el espacio libre. Asi, al 
proyectar un servicio deben identificarse en primer lugar los fenomenos que son relevantes en 
funcion de la frecuencia a emplear y la ubicacion de las antenas. A continuacion se cuantifican 
estos efectos, lo que en general se corresponde a anadir terminos correctores a los valores 
esperados en condiciones de propagacion en el espacio libre. 

Subsiste una dificultad adicional derivada del desconocimiento del entorno. Factores tales 
como la conductividad del suelo, la intensidad y frecuencia de las lluvias, el indice de refraccion 
de la atmosfera, o la densidad de ionizacion de la ionosfera son variables en el tiempo y en el 
espacio, en la mayoria de los casos desconocidos de forma exacta y, sin embargo, con una 
influencia importante en la cuantificacion de los distintos procesos que intervienen en la 
propagacion de ondas en el entorno terrestre. Generalmente debe recurrirse a valores medios o 
valores de referencia de estas magnitudes para una region o epoca del ano que proporcionaran 
estimaciones aproximadas en los calculos de propagacion. 


2.2 Efecto de la tierra 

2.2.1 Introduccion 

La tierra perturba la propagacion de las ondas electromagneticas, de forma que al establecer 
cualquier tipo de radiocomunicacion en el entorno terrestre apareceran una serie de fenomenos 
que modificaran las condiciones ideales de propagacion en el vacio. Tal como se ha descrito en la 
introduccion, estos fenomenos son basicamente tres: onda de superficie, difraccion y formacion 
de la onda de espacio. La importancia de cada uno de ellos depende de la banda de frecuencias, 
del tipo de terreno y de la ubicacion de las antenas. De forma general puede establecerse que la 
onda de superficie es un fenomeno que solo afecta a bajas frecuencias (banda de MF e inferiores). 
La difraccion permite comunicar dos puntos sin que exista visibilidad directa entre ellos; sin 
embargo, al aumentar la frecuencia este efecto tiene menos relevancia y para frecuencias de la 
banda de UF1F y superiores la presencia de un obstaculo (montanas, edificios, etc.) que obstruya 
la trayectoria entre las antenas puede limitar gravemente las posibilidades de comunicacion. Por 
tanto, en funcion de la banda de frecuencias ciertos efectos seran predominantes mientras que 
otros seran despreciables. 
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2.2.2 Reflexion en tierra plana 

La presencia de la tierra produce reflexiones al incidir sobre ella una onda electromagnetica. Una 
hipotesis simplificadora es considerar que la reflexion se produce sobre una superficie plana y lisa. En 
este caso la reflexion puede tratarse como un problema de reflexion especular. 

La tierra es un medio dielectrico con perdidas cuyas constantes dielectricas varian en funcion 
del tipo de suelo, el grado de humedad del mismo y la frecuencia. En la tabla 2.1 se muestra el valor 
de la permitividad relativa y de la conductividad para diferentes tipos de suelo a dos frecuencias 
distintas, en bandas tipicas de radiocomunicaciones (MF y UF1F). 

Es de destacar la influencia de la humedad del suelo en el valor de las constantes dielectricas, 
asi como una mayor dependencia de la conductividad en funcion de la frecuencia. Por otra parte, 
segun se indica en (3.9), un determinado tipo de terreno se comportara como un buen conductor 
cuando e" = a/ coe D » e' condicion doblemente dependiente de la frecuencia ya que la conductividad 
tambien depende de ella. 
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TERRENO 

Agua salada, 20° C 

70 

5 

910 4 

70 

5 

90 

Suelo humedo 

30 

10' 2 

180 

30 

5- 10" 2 

0,9 

Agua dulce, 20° C 

80 

2-1 0' 3 

36 

80 

5-10" 2 

0,9 

Suelo moderadamente seco 

15 

10' 3 

18 

15 

3-10' 2 

0,5 

Suelo muy seco 

3 

to- 4 

1,8 

3 

5-10" 5 

9-10" 4 

Agua pura, 20° C 

80 

<10' 5 

<0,2 

80 

10' 1 

3,6 

Hielo, -1° C 

3 

3-10" 5 

0,5 

3 

7-1 O' 4 

1 ,3- 10 -2 


Tabla 2.1 Permitividad relativa y conductividad tipica para distintos tipos de suelo 


Al incidir una onda plana sobre un dielectrico se genera una onda transmitida al medio 
dielectrico y una onda reflejada. Atendiendo a la figura 2.2 se pueden distinguir dos situaciones en 
funcion de la polarizacion de la onda incidente: horizontal o campo electrico paralelo a la superficie 
de separacion entre dielectricos, y polarizacion vertical con el vector de campo electrico contenido en 
el piano formado por la direccion de incidencia y la normal a la superficie de separacion. Notese que 
en este ultimo caso la polarizacion de la onda incidente no es realmente vertical, salvo si la incidencia 
de la onda es rasante. 




Fig. 2.2 Incidencia de una onda plana en un medio dielectrico 
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Las relaciones de continuidad de las componentes tangenciales del campo electrico y del 
magnetico permiten obtener el coeficiente de reflexion para ambas situaciones. Para el caso de 
polarizacion horizontal, en la superficie de separacion de los medios dielectricos se cumple que 


[7 g-ytisene,* + ^ e ~jk\ sene,* _ ^ e ~jk 2 s.e nd,x 


( 2 . 2 ) 


COS0, e - jk ' sm6 ‘ x + H r cose,. e^ |Sen0 - 1 = — H, cos0, e ~ Jk2Sene,x 

donde kj y k 0 son las constantes de propagacion en el medio 1 y 2 respectivamente. Para la polarizacion 
vertical se obtiene una expresion analoga. Dado que estas igualdades deben cumplirse para todo x, se 
tiene que sen 0 ; = k x sen©,. = k 2 sen 0, (2.3) 


de donde resulta la igualdad entre el angulo de incidencia y el de reflexion 

9, = Q r 

sen©, = n 2 sen0, 


y la ley de Snell 


(2.4) 

(2.5) 


Se define el coeficiente de reflexion de la onda polarizada horizontalmente como la relation 
entre el campo electrico reflejado E r y el incidente E j5 que en este caso esta dado por 

«! cos0, - n 2 cos0, 


P H = 


«| COS0,- + »2 COS0 r 


( 2 . 6 ) 


Esta expresion puede escribirse en funcion del angulo de elevacion \|/. Ademas, si se considera 
que n,=l y se aplica la ley de Snell, la expresion toma una forma mas compacta dada por 


sen\|/ - yj 

^11 2 - COS 2 \| f 

sen\|/ + yj 

^ n 2 - cos 2 \| t 


P h = 


Para la polarizacion vertical se obtiene tras un analisis similar 


(2.7) 


Pv = 


n 2 sen\|/ 


- V«2 - 


cos 2 1 |/ 


n 2 sent]/ + 




cos 2 \|/ 


( 2 . 8 ) 


donde n, es el indice de refraccion del terreno, es decir. 


«2 = Je~J 


C0£n 


(2.9) 


Notese que los coeficientes de reflexion son funcion del tipo de suelo, de la polarizacion, de la 
frecuencia y del angulo de incidencia. En la figura 2.3 se representa el modulo y la fase del coeficiente 
de reflexion para un suelo moderadamente seco para distintas frecuencias. Para la obtencion de estas 
curvas se ha supuesto que la permitividad y la conductividad son constantes dentro del margen de 
frecuencias. Estas graficas muestran el distinto comportamiento de un terreno en funcion de la 
frecuencia, el angulo de incidencia y la polarizacion. El terreno indicado en la figura 2.3 puede 
considerarse conductor a frecuencias inferiores a 1 MHz. Notese que, para todas las polarizaciones, 
cuando el angulo de incidencia es pequeno el coeficiente de reflexion puede aproximarse por -1. Esta 
aproximacion es mas exacta cuanto mayor es la frecuencia. Para la polarizacion horizontal es una 
buena aproximacion independientemente del angulo de incidencia, mientras que para la polarizacion 
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vertical solo es cierto para incidencias rasantes y al aumentar el angulo de incidencia se produce un 
cambio de fase de 180° en el coeficiente de reflexion. 



180 

^Ph 

175 

165 

170 

160 



30 60 

V P Grados sobre el horizonte 


90 


1 Mhz 


- 4 Mhz 



0 30 60 90 


4* Grados sobre el horizonte 
12 Mhz 100 Mhz 


Fig. 2.3 Coeficiente de reflexion para un suelo moderadamente seco (e’ = 15, O = 1 0 3 S/m) 



Fig. 2.4 Reflexion en tierra plana 


Una situacion de reflexion en tierra plana es la representada en la 
figura 2.4, en que dos antenas con directividades 0,(0) y D 2 (0) 
que se suponen orientadas en la direccion de su maximo de 
radiacion, estan separadas una distancia R y a unas alturas h y li , 
del suelo, que posee un coeficiente de reflexion p. 

Las distancias recorridas por la onda directa y la 
reflejada entre la antena transmisora y la receptora son R, y R, 
respectivamente. La superposicion de la onda directa y la 
reflejada forma la onda de espacio. La tension en circuito 
abierto inducida por la onda de espacio en la antena receptora 
puede hallarse como la suma de las tensiones en circuito abierto 
inducidas por la onda directa y la onda reflejada. La tension en 
circuito abierto inducida por la onda directa es proporcional a 

vf a - VA(0)A(0) (2 - 1 0) 

^1 
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mientras que la tension en circuito abierto inducida por la onda reflejada lo es a 

-j1cR 2 

Ka ~ VA A) A (02 ) I P I e 

por lo que la tension inducida por la onda de espacio resulta 


R , 


v ca - Va («)A (o) 


R, 


1 + 


A (A) I I ftp -jk{R 2 -R t ) 

A (°)A (°) |p| 


( 2 . 11 ) 


(2.12) 


donde se ha igualado en el denominador Rj y R,. De la expresion anterior se observa que la tension 
circuito abierto se corresponde a la tension inducida por la onda directa multiplicada por el termino 

1+ I A ( 9 i ) A ( 0 2> |o| e # e-jkto-*)] (2.13) 


en 


A 

A 


A (o)A (o) 


Ipl e JV 


En general la distancia R es mucho mayor que la altura de las antenas. Esto implica que, excepto 
para antenas de una directividad muy elevada, los angulos 0, y 0, son mucho menores que el ancho de 
haz y, por tanto, puede aproximarse D,(0,) por D,(0) y D 2 (0 2 ) por D 2 (0). Asimismo se tiene 

1 (A ~ /; i )" /?„ „ r + 1 + )" (2.14) 


R, « R + - 


R 


R 


En este caso el angulo \)/ es proximo a cero, por lo que el coeficiente de reflexion es 
practicamente -1 para las dos polarizaciones (vease la figura 2.3). Con estas hipotesis simplificadoras 
se obtiene que 

. 2Ai /!-> 

(2.15) 


1- 


-jk 


2h\h2 


R 


= 2 


sen 


k /?[ li 2 


R 


Si se mantienen todos los parametros fijos y se varia la altura de una de las antenas, la tension 
en circuito abierto presenta oscilaciones. Los nulos corresponden al caso de interferencia destructiva y 
los maximos a la interferencia constructiva. 

Para el caso que klqh ./R sea inferior a 7t/16, es 
decir, si el desfase entre la onda directa y la reflejada 
es pequeno, puede realizarse la siguiente aproxi- 
macion lineal indicada en la figura 2.5. 


A 


2 £/?[/; 2 
R 


(2.16) 


La potencia recibida es proporcional al 
cuadrado de la tension en circuito abierto. En el caso 
de existir reflexion en la tierra y con la validez de las 
hipotesis anteriores, se puede escribir la relacion entre 
la potencia recibida por onda de espacio en relacion a 
la recibida por propagacion en el espacio libre como 

2kh x h 2 f (2.17) 



- R 
r)d 


R 


Fig. 2.5 Oscilaciones de la tension en circuito abierto 
en funcion de la altura de una de las antenas 
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o, lo que es lo mismo, la relation entre la potencia transmitida y la recibida, para reflexion en tierra 
plana con angulo de incidencia rasante y mucho menor que el ancho de haz de las antenas empleadas, 
puede escribirse como 


Pr 

p t 


1 


4 71 R 


2 D t 


2kh l h 2 ^ 
R 


R ^ 


(2.18) 


En este caso, la potencia recibida es inversamente proporcional a la distancia elevada a la cuarta 
potencia, en lugar de al cuadrado, como sucede en el espacio libre. 


2.2.3 Difraccion 


La difraccion es el fenomeno que ocurre cuando una onda electromagnetica incide sobre un obstaculo. 
La tierra y sus irregularidades pueden impedir la visibilidad entre antena transmisora y receptora en 
ciertas ocasiones. La zona oculta a la antena transmisora se denomina la zona de difraccion (figura 
2.6). En esta zona los campos no son nulos debido a la difraccion causada por el obstaculo y, por tanto, 
es posible la reception, si bien con atenuaciones superiores a las del espacio libre. 

En primer lugar es necesario definir la condition de visibilidad 
entre antenas, es decir, cuando debe considerarse que un 
obstaculo interrumpe el camino directo entre la antena 
transmisora y la receptora y, por tanto, la difraccion es un 
mecanismo relevante en la propagation. 

Considerese la situation de la figura 2.7 en que dos 
antenas isotropas estan separadas una distancia R. A una 
distancia d t de la antena transmisora, donde se halla el 
obstaculo, se define un piano P infinito, perpendicular a la linea 
que une a la antena transmisora con la receptora. 

Se definen las zonas de Fresnel como aquellos puntos 
del espacio que cumplen: 

(r, + r 2 )~ R = nX/ 2; n = 1,2,... (2.19) 





R 


Fig. 2.7 Definition de las zonas de Fresnel 


Las zonas de Fresnel son elipsoides de revolution cuyo 
eje mayor tiene una longitud de R+nX/2. La intersection de las 
zonas de Fresnel con el piano P son circunferencias cuyo radio 
puede calcularse para el caso que sea mucho menor que d, y d 2 
como 


R 


n 



d 1 d 2 

d | + d 2 


( 2 . 20 ) 


Aplicando el principio de Fluygens, el campo sobre la 
antena receptora puede formarse como la superposition de 
fuentes elementales de ondas esfericas situadas en el piano P, 
radiando cada una de estas fuentes con un desfase funcion de la 
distancia r,. A estas fuentes equivalentes se les llama fuentes 
secundarias. 

A partir de la definition de las zonas de Fresnel, los 
campos producidos por las fuentes equivalentes de Huygens 
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situadas en la zona 1 (Fig. 2.8) se sumaran en la antena receptora 
con una fase inferior a 180°, es decir, constructivamente. Las 
contribuciones de las fuentes situadas en las zonas 2 y 3 tienden a 
cancelarse mutuamente, lo mismo que las de las zonas 4 y 5, 6 y 
7, y asi sucesivamente. Por tanto, si en la situacion del piano P se 
sitiia un piano conductor con un orificio de radio R,, esto es, 
dejando solamente las fuentes secundarias comprendidas dentro 
de la primera zona de Fresnel y anulando el resto, la potencia 
recibida en el receptor no disminuira de forma apreciable. Por 
tanto, el radio de la primera zona de Fresnel permite definir la 
condicion de visibilidad entre antenas, de forma que mientras no 
exista un obstaculo dentro de la primera zona de Fresnel se 
considera que la trayectoria no ha sido obstruida. Por el contrario, 
cuando el obstaculo se encuentra dentro de la primera zona de 
Fresnel existira una disminucion apreciable en la potencia 
recibida, por lo que se considera que la trayectoria ha sido 
obstruida y debera considerarse el efecto de la difraccion. 



I I Contribucion en fase 

I I Contribucion en contrafase 


Fig. 2.8 Fase del campo producido por 
cada una de las fuentes secundarias sobre 
el receptor 


Ejemplo 2.2 A continuation se muestra el radio de la primera zona de Fresnel en el punto medio de 
un enlace de 40 km de longitud. 

A1 aumentar la frecuencia, el radio 
de la primera zona de Fresnel 
disminuye. Asi, a frecuencias 
correspondientes al visible es de 
tan solo unos centimetros, lo que 
resulta coherente con la hipotesis 
optica de rayos. Al disminuir la frecuencia el radio aumenta, de forma que a frecuencias 
bajas (MF e inferiores) dificilmente se estara en condiciones de visibilidad directa ya 
que la propia tierra se encontrara dentro de la primera zona de Fresnel. 


X (m) 

R, (m) 

Ri/X 

BANDA DE FRECUENCIA 

0,5- 1 0“ 6 

0,07 

140.000 

espectro visible 

0,03 

17 

566 

banda X 

200 

1.414 

7 

MF 


La difraccion por objetos arbitrarios es un problema electromagnetico que admite en pocos casos 
soluciones analiticas cerradas. Sin embargo, es posible hallar expresiones para objetos canonicos que 
modelan, aunque de forma aproxi- 
mada, obstaculos reales. Una esfera 
conductora lisa y una arista o filo de 
navaja se emplean para caracterizar los 
efectos de difraccion de la tierra y 
colinas o edificios respectivamente. 

En la figura 2.9a se representa la 
perdida adicional respecto al espacio 
libre, en funcion de la distancia entre la 
trayectoria y el obstaculo normalizada 
al radio de la primera zona de Fresnel, 
para un obstaculo del tipo filo de 
navaja. Notese que hasta que el 
obstaculo no penetra un 60% en la 
primera zona de Fresnel, los efectos 



Fig. 2.9 a Perdidas de difraccion por aristas 
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Fig. 2.9 b Perdidas de difraccion por tierra esferica [UIT] 


sobre la potencia recibida son pequenos. En la figura 2.9b se muestran unos nomogramas que permiten 
calcular la perdida por difraccion en tierra esferica. Esta perdida es funcion de la distancia entre antenas 
d, y la altura de las mismas sobre la tierra h y h 2 . 

Ejemplo 2.3 Las perdidas, respecto a las de la propagacion en el espacio libre de un radioenlace sobre 
tierra a una frecuencia de 4 GHz, entre dos puntos elevados 8,4 m y separados 40 km, 
pueden encontrarse como 

20 log— = F(d)+ H(li l )+ H(h 2 ) 

E o 

La funcion F tiene en cuenta los efectos de la distancia y la funcion H los de la altura de 
las antenas. El valor de ambas funciones puede encontrarse a partir de los nomogramas 
de la figura 2.9b. La funcion F esta representada a la izquierda de la figura. Trazando una 
linea recta entre las columnas de frecuencias y distancias se puede leer directamente el 
valor de F en la columna de la derecha. Notese que la columna de frecuencias contiene 
dos valores, para k=l y k=4/3. Si se emplea el valor de frecuencia correspondiente al 
caso k=l no se considera el efecto de la refraccion atmosferica, mientras que si se 
emplea el valor de frecuencia para k=4/3 se esta considerando el efecto de refraccion 
producido por una atmosfera tipica (seccion 2.3.2). 
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El valor de la funcion H se obtiene de forma analoga mediante los nomogramas de la 
derecha. En este caso tambien es posible considerar los efectos de refraccion 
atmosferica. En la siguiente tabla se muestran los valores de las distintas funciones para 
este ejemplo. 



F (d) (dB) 

H (h) (dB) 

20 log E/E 0 (dB) 

CON REFRACCION ATMOSFERICA 
(k = 4/3) 

-43 

1 

-41 

SIN REFRACCION ATMOSFERICA 

(k=l) 

-54 

2 

-50 


2.2.4 Onda de super fide 

Anteriormente se ha analizado el efecto de la tierra en la propagacion como un problema de reflexion 
en tierra plana. En este caso se considera la formacion de la onda de espacio como una interferencia 
entre la onda directa y la reflejada. Cuando las alturas sobre el suelo de las antenas transmisora y 
receptora son pequenas en terminos de X, la onda de espacio tiende a cancelarse (2.18). En esta 
situacion el mecanismo de propagacion mas relevante es la onda de superficie (sin considerar posibles 
efectos ionosfericos). 

La radiacion de ondas electromagneticas sobre una superficie esferica lisa es un problema que 
admite una solucion analitica. El campo radiado puede expresarse como una suma de terminos cuyas 
amplitudes son funcion de la frecuencia, el tipo de terreno, la altura de las antenas sobre el suelo, la 
polarizacion y la distancia. 

De la solucion analitica se observa que, si las antenas se aproximan al suelo, la potencia recibida 
en ambas polarizaciones decrece hasta una cierta altura en que la potencia recibida en polarizacion 
vertical permanece constante, mientras que en polarizacion horizontal continua decreciendo. Cuando 
la altura de las antenas es una fraccion de la longitud de onda, la potencia recibida en polarizacion 
horizontal es despreciable frente a la potencia recibida en polarizacion vertical. Este fenomeno es 
especialmente importante a frecuencias bajas (MF e inferiores, X > 100 m) en las que las antenas estan 
necesariamente proximas a la superficie terrestre. 

La onda de superficie tan solo es relevante en polarizacion vertical; la amplitud de los campos 
es independiente de la altura de las antenas y presenta una variacion en funcion de la distancia 
proporcional a 1/R 2 mas un termino de decaimiento exponencial que es apreciable a distancias 
superiores a los 100 km. La atenuacion de la onda de superficie es funcion de la frecuencia y del tipo 
de terreno. 

Las figuras 2.10 y 2.11 muestran las intensidades de campo correspondientes a la onda de 
superficie sobre el mar y sobre tierra seca. Estas curvas son validas en el margen de frecuencias de 10 
kHz a 30 MHz (sin considerar efectos ionosfericos), y expresan la intensidad de campo correspondiente 
a la componente vertical medida sobre la superficie de la tierra, en funcion de la distancia, cuando la 
potencia transmitida es 1 kW y la antena un monopolo corto. La linea discontinua indica el decaimiento 
1/R correspondiente a propagacion en espacio libre. Se observan tambien en las dos graficas las regiones 
de decaimiento de forma 1/R 2 y exponencial. 

De las graficas se observa que la intensidad del campo disminuye con la frecuencia, de forma 
que la propagacion por onda de superficie deja de ser un mecanismo relevante de propagacion a 
grandes distancias en la banda de HF. La atenuacion disminuye al aumentar la conductividad del 
terreno; asi, sobre agua de mar el comportamiento del campo es practicamente 1/R para distancias de 
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Fig 2.10 Intensidad de la onda de superficie sobre el mar [UIT] 
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Fig 2.1 1 Intensidad de la onda de superficie sobre tierra seca [UIT] 
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100 km y para bandas de frecuencia de MF e inferiores, mientras que en tierra seca el comportamiento 
es 1/R 2 . Finalmente se debe destacar que a grandes distancias (superiores al centenar de kilometros) se 
hace evidente el termino de atenuacion exponencial, por lo que la intensidad de campo disminuye 
rapidamente con la distancia. 

La onda de superficie es el mecanismo responsable de la propagacion a grandes distancias en 
la banda de MF, donde se encuentra ubicado el servicio de radiodifusion en OM. Con potencias de 
transmision del orden de 100 kW se obtienen coberturas de hasta unos 100 km con serial de gran 
calidad (S/N ~ 30 dB) sin necesidad de que exista visibilidad directa entre el transmisor y el receptor. 


2.3 Efecto de la troposfera 


2.3.1 Atenuacion 

La absorcion molecular de los gases contenidos en la atmosfera y la atenuacion producida por los 
hidrometeoros son las principales causas de la atenuacion atmosferica. En la figura 2.12 se muestra la 
atenuacion especifica (dB/km) en funcion de la frecuencia para un trayecto proximo a la superficie de 
la tierra. 



Fig. 2.12 Atenuacion especifica para un trayecto proximo a la superficie de la tierra. A: lluvia 
B: niebla, C: componentes gaseosos [UIT] 
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La atenuacion por absorcion molecular se debe principalmente a las moleculas de oxlgeno y 
vapor de agua. Para frecuencias inferiores a 10 GHz es practicamente despreciable, mientras que a 
frecuencias superiores presenta un comportamiento creciente con la frecuencia y la aparicion de rayas 
de atenuacion asociadas a las frecuencias de resonancia de las moleculas. A 22,3 GHz y 60 GHz 
aparecen las primeras rayas asociadas al vapor de agua y al oxigeno respectivamente. La 
correspondiente al oxigeno es especialmente importante ya que a nivel del mar presenta atenuaciones 
del orden de 15 dB/km, lo que imposibilita las comunicaciones a grandes distancias a esta frecuencia. 
A frecuencias superiores existen otros picos de absorcion. A frecuencias de infrarrojo y visible existe 
una fuerte atenuacion por parte del vapor de agua, hecho de sobras conocido por fenomenos tales como 
nubes o niebla. En la figura 2.13 se muestra la atenuacion especifica por absorcion molecular en la 
banda de infrarrojos. Se observa que existe una ventana de baja atenuacion para longitudes de onda 
comprendidas entre 8 y 13 pm. 



Fig. 2.13 Atenuacion especifica por absorcion molecular en la banda de infrarojos [UIT] 


En cuanto a la atenuacion por hidrometeoros, es especialmente importante la lluvia, ya que la 
niebla, la nieve y el granizo producen atenuaciones mucho menores en las bandas de SHF e inferiores. 
La atenuacion por lluvia depende de la intensidad y de factores tales como el tipo de lluvia, el tamano 
y la velocidad de las gotas de agua. En la figura 2.12 se observa que la lluvia puede ser una causa 
importante de atenuacion a frecuencias superiores a 1 GHz. La atenuacion total producida por la lluvia 
se obtiene multiplicando la atenuacion especifica por la longitud de la celda de lluvia. En la 
planificacion de un servicio el efecto de la lluvia debe considerarse de forma estadistica teniendo en 
cuenta la probabilidad de que una cierta intensidad de lluvia ocurra, y sobredimensionando el sistema 
de forma que la atenuacion adicional asociada a esta intensidad de lluvia no afecte al sistema. 

Para aplicaciones practicas la atenuacion especifica de la lluvia puede calcularse como 

y R = K R a (dB/km) (2.21) 

donde R es la intensidad de la lluvia en mm/h, y las constantes K y a son funcion de la frecuencia y 
difieren para polarizacion vertical y horizontal, ya que las gotas de lluvia no son esfericas sino que por 
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FRECUENCIA (GHz) 

K h 

K v 

a H 

&v 

1 

0,0000387 

0,0000352 

0,912 

0,880 

10 

0,0101 

0,00887 

1,276 

1,264 

20 

0,0751 

0,0691 

1,099 

1,065 

30 

0,187 

0,167 

1,021 

1,000 

40 

0,350 

0,310 

0,939 

0,929 


Tabla 2.2 Coeficientes para estimar la atenuacion especifica de la lluvia 



Fig. 2.14 Atenuacion especifica debida a la lluvia [UIT] 



Meses 


Fig. 2.15 Intensidades de lluvia excedidas un cierto porcentaje del 
tiempo en la ciudad de Barcelona para cada mes de un ano promedio 


efecto del rozamiento del aire tienden a 
achatarse formando esferoides con el eje 
vertical menor que el horizontal, por lo que 
la atenuacion para la polarizacion vertical 
es ligeramente menor que para la hori- 
zontal. La relacion entre la atenuacion 
especifica oscila entre 1,05 y 1,35 dB para 
cada polarizacion en el margen de frecuen- 
cias entre 10 y 80 GHz. En la tabla 2.2 se 
muestra el valor de los parametros K y a 
para distintas frecuencias y para cada 
polarizacion. 

En la figura 2.14 se representa la 
ecuacion 2.21 suponiendo que las gotas de 
lluvia son esfericas. Notese que para 
frecuencias inferiores a 100 GHz la atenua- 
cion aumenta al aumentar la frecuencia, 
hasta alcanzar un maximo a partir del que 
disminuye levemente para mantener un 
valor constante a frecuencias opticas. 

Para predecir los efectos de la lluvia 
subsiste el problema de conocer las 
caracteristicas de las lluvias en la zona 
donde se realiza el enlace. En estos casos 
es fundamental disponer de datos de 
observacion meteorologica que permitan 
cuantificar de forma probabilistica las 
diferentes intensidades de lluvia. Para ello 
es necesario disponer de series de 
observacion largas que garanticen la 
fiabilidad estadistica de los datos. En el 
observatorio Fabra de la ciudad de 
Barcelona se ha registrado la intensidad de 
lluvia de forma sistematica y continuada 
desde el ano 1927. En la figura 2.15 se 
muestra la intensidad de lluvia igualada o 
excedida un cierto porcentaje del tiempo 
para cada mes del ano. Los datos han sido 
obtenidos por la Catedra de Fisica del Aire 
de la Universidad de Barcelona prome- 
diando las observaciones de 49 anos. En el 
grafico se observa claramente como las 
precipitaciones mas intensas corresponden 
a las tormentas de otono en que durante 
cortos instantes de tiempo pueden alcan- 
zarse intensidades de lluvia superiores a 
los 400 mm/h. El maximo registrado fue 
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un episodio de 475 mm/h el 3 de septiembre de 1972, si bien su duracion fue de breves segundos. La 
figura 2.16 muestra la intensidad de lluvia y la atenuacion producida por una tormenta de otono en un 
radioenlace experimental entre el satelite 1TALSAT situado en una orbita geostacionaria a 13° de longitud 
Este y la Escuela de Ingenieros de Telecomunicacion de Barcelona a la frecuencia de 40 GHz. Notese 
que, aunque durante breves periodos de tiempo, la atenuacion puede alcanzar valores importantes. 



Fig. 2.16 Atenuacion producida en un enlace tierra satelite a 40 GHz por una lluvia intensa 


En los trayectos inclinados, o 
trayectos tierra-espacio, los valores de ate- 
nuacion especifica por absorcion molecular 
mostrados en la figura 2.12 no son validos, 
ya que en funcion de la altura disminuyen las 
concentraciones de gases y, por tanto, la 
atenuacion. El contenido de vapor de agua en 
la atmosfera decrece rapidamente en funcion 
de la altura mientras que el contenido de 
oxigeno lo hace de forma mas gradual. 

En la figura 2.17 se muestra la 
atenuacion total de la atmosfera en funcion 
de la frecuencia para un trayecto cenital. Para 
trayectos inclinados debe considerarse el 
incremento de atenuacion debido a la mayor 
longitud del trayecto recorrido dentro de la 
atmosfera. Esta puede calcularse del sigui- 
ente modo, si \|/ es el angulo de elevacion 

4 ¥ ) = ( 2 . 22 ) 

sen \|/ 

donde A(90°) es la atenuacion para el 
trayecto cenital. Esta expresion corresponde 
a un modelo de tierra plana que no considera 



Fig. 2.17 Atenuacion atmosferica en un trayecto cenital [UIT] 
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la curvatura de la superficie terrestre y, por tanto, solo es valida para trayectos que no esten muy 
alejados de la vertical, como sucede habitualmente en comunicaciones tierra-satelite. 


2.3.2 Refraccion 


El indice de refraccion de la atmosfera varia en funcion de la concentracion de gases. Es por este 
motivo, para una atmosfera normal, que el indice de refraccion disminuye con la altura. El indice de 
refraccion del aire es muy proximo a la unidad. Para facilitar los calculos se define el coindice de 
refraccion o refractividad N como 

N = (n — l)- 10 6 unidades N (2.23) 

de forma que la refractividad tiene en la superficie terrestre valores de centenas de unidades N. Si se 
supone la atmosfera como un gas ideal con una cierta concentracion de vapor de agua, la refractividad 
puede obtenerse como 

N = 77,6 — + 3,73 • 10 5 (2.24) 
T T 2 

donde: 

P: presion atmosferica en mbar 

T: temperatura absoluta en K 

e: presion parcial del vapor de agua en mbar 

Tanto la presion atmosferica como la temperatura y el contenido de vapor de agua son funcion 
de la altura. Para un perfil atmosferico medio la refractividad varia exponencialmente en funcion de la 
altura. La U1T define como atmosfera de referencia aquella en que la refractividad varia como 


N(h) = 315 e" 


unidades N 


(2.25) 


donde h es la altura en km. 

Esta atmosfera corresponde a un valor promedio sobre la superficie terrestre a lo largo del 
tiempo, en donde 315 es el valor de la refractividad en la superficie terrestre, y se supone que la 
atmosfera esta estratificada en sentido horizontal (la refractividad depende solo de la altura). 

La principal consecuencia de la variacion del indice de refraccion atmosferico es la refraccion 
de las ondas, es decir, que las ondas no se propagan en linea recta. Para un medio estratificado como 

el de la figura 2.18, en que el indice de 
refraccion disminuye con la altura, la trayec- 
toria de la onda se curva hacia la region de 
mayor indice de refraccion. 

El radio de curvatura r de la trayectoria 
esta dado por 


rv sen m 
i 



<P,< 


1 


1 dn 
n ( h ) dh 


cos \|/ 


(2.26) 


Fig. 2.18 Curvatura de las trayectorias en la atmosfera 


Como el indice de refraccion es muy 
proximo a 1, y dado que en general las antenas 
se encuentran a alturas semejantes, es decir, el 
angulo \|/ se aproxima a cero, la expresion 
anterior puede escribirse como 
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1 dn 

r dh 


(2.27) 


Cuando la variation de n con la altura es significativa, el radio de curvatura no es muy grande y la 
trayectoria de las ondas no es recta sino que se curva debido a la refraccion. Este efecto debe tenerse en 
cuenta al considerar la visibilidad entre antenas, la distancia al horizonte y la distancia entre trayectorias y 
obstaculos. Para simplificar los calculos se supone que en la proximidad de la superficie terrestre el 
gradiente de la refractividad es constante. En este caso el radio de curvatura de la trayectoria es constante, 
es decir, describe una circunferencia. Es posible definir un radio equivalente de la tierra, para la cual las 
ondas se propagan en linea recta. La condition que debe cumplir este radio equivalente es 


1 _ 1 _ 1 
R eq R t r 


157 + 


dN 

dh 


• 10 “ 


(2.28) 


Para la atmosfera de referencia al nivel del mar (gradiente de la refractividad igual a -39 
unidades N/km) se obtiene que 


R 


eq 



8.500 km 


(2.29) 



situation real situation equivalente 

Fig. 2.19 Radio equivalente de la tierra 


Notese que el valor de gradiente de la refractividad de -157 unidades N/km corresponde a un 
punto critico. En este caso el radio equivalente de la tierra es infinito, ya que el radio de curvatura del 
rayo y el radio real de la tierra es el mismo. Para la atmosfera normal (gradiente del indice de refraccion 
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de -39 unidades N/km) el radio de curvatura del rayo es mayor que el de la tierra. Si el gradiente es 
inferior a -157 unidades N/km el radio equivalente de la tierra es negativo debido a que el radio de 
curvatura del rayo es inferior al radio de la tierra. En este ultimo caso la trayectoria de la onda se curva 
de tal manera que incide sobre la superficie de la tierra. En esta situacion puede producirse un guiado 
de la onda entre la superficie de la tierra y una capa atmosferica proxima. Este fenomeno se denomina 
propagacion por conductos y permite la propagacion de ondas electromagneticas con atenuaciones 
muy inferiores a las correspondientes al espacio libre. 

La propagacion dentro de un conducto puede analizarse a partir de los modos de propagacion 
dentro de una guia de ondas. En funcion de la dimension del conducto existe una frecuencia minima 
de corte por debajo de la cual no hay propagacion dentro del mismo. La formacion y dimension de los 
conductos solo puede describirse de forma estadistica, si bien las alturas habituales son de algunos 
metros y en condiciones extraordinarias pueden alcanzar los centenares de metros. Consecuentemente 
la propagacion por conductos afecta primordialmente a las bandas de VHF, UE1F y SHF, si bien en esta 
ultima banda al ser la atenuacion especifica de la atmosfera mayor el fenomeno es menos relevante. 

En la figura 2.20 se muestra una simulacion por ordenador de la trayectoria seguida por rayos 
con diferentes angulos de salida, para una antena situada a 50 m de altura y un conducto de 200 m de 
grosor y gradiente de -500 unidades N/km; en la grafica se representa el indice de refraccion 
modificado M en funcion de la altura h, siendo M = N + 10 6 h/R. r . Notese que para ciertos angulos de 
salida el rayo queda atrapado entre la superficie de la tierra y una capa atmosferica de poca altura. 

La formacion de conductos esta asociada a grandes variaciones del gradiente del indice de 
refraccion, debidas a su vez a variaciones elevadas en la concentracion de vapor de agua en las capas 
altas de la atmosfera. Es por este motivo que la formacion de conductos es mas probable sobre mares 
calidos, mientras que sobre tierra es un fenomeno menos frecuente. 

La propagacion por conductos es suficientemente impredecible como para no constituir un 
modo de propagacion sobre el que se pueda establecer un servicio fijo de radiocomuni caciones con 
parametros de calidad aceptables; sin embargo, su probabilidad es suficientemente elevada como para 
considerarse, al evaluar las posibles interferencias causadas entre estaciones que comparten la misma 
frecuencia, que en situaciones normales no se interfieren pero que ante una eventual formacion de 
conductos pueden dar sobrealcances anormales y producir interferencias. Asi, en los meses de verano 
es habitual la formacion de conductos sobre el mar Mediterraneo que permiten el alcance a grandes 
distancias en las bandas de VHF y UHF, fenomeno que afecta especialmente a los servicios de 
radiodifusion de FM y television. 
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Fig. 2.20 Propagacion por conductos. Espesor del conducto 200 m, altura de la antena transmisora 50 m [UIT] 
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2.3.3 Difusion troposferica 

Anteriormente se ha supuesto que la atmosfera es un medio estratificado en el que el indice de 
refraccion varia solamente con la altura. En realidad existen en la atmosfera heterogeneidades que 
producen fluctuaciones locales del indice de refraccion. Si mediante la antena transmisora se radia 
hacia una de estas heterogeneidades suficiente energia, la energia interceptada y rerradiada hacia la 
antena receptora bastara para realizar una comunicacion transhorizonte con niveles de serial superiores 
a los que se conseguirian por difraccion sobre la tierra esferica. 

La difusion troposferica es importante en las bandas de 
VHF y UHF en las que el tamano de las heterogeneidades es 
comparable a la longitud de onda, y la atenuacion atmosferica 
es despreciable. Permite alcances de centenares de kilometros 
y, sin embargo, esta sujeta a desvanecimientos debido a 
variaciones locales rapidas de las condiciones atmosfericas. 

Este ultimo inconveniente puede superarse aumentando la 
potencia de transmision. Flasta el advenimiento de los satelites, 
la comunicacion troposferica era la linica posibilidad de 
establecer enlaces a grandes distancias en las bandas de VF1F y 
UFIF; en la actualidad su uso ha disminuido, si bien se sigue 
usando en los radares transhorizonte. 



Fig. 2.21 Propagation por difusion 
troposferica 


2.4 Efecto de la ionosfera 

2.4.1 Introduccion 

El 12 de diciembre de 1901, Marconi consiguio realizar de forma satisfactoria la primera comunicacion 
radiotelegrafica transatlantica cubriendo una distancia de 3.000 km entre Gales y Terranova, en el 
extremo oriental de Canada. Unos anos antes, Hertz habia comprobado experimentalmente la 
existencia de ondas electromagneticas, cuya naturaleza era similar a la de la luz. Por este motivo el 
exito de Marconi resultaba inexplicable considerando que las ondas electromagneticas deben 
propagarse segun trayectos rectilineos y que la esfericidad de la tierra impedia la visibilidad directa. 
De hecho el exito inicial de Marconi file recibido con cierto escepticismo por la comunidad cientifica, 
que en parte dudaba de su veracidad. En el ano 1902 otros experimentos realizados por Marconi 
pusieron de relieve que las comunicaciones a grandes distancias sufrian fuertes variaciones segun se 
realizasen durante el dia o la noche. Asi, experimentos de recepcion a bordo de un barco desde una 
estacion en tierra mostraron que a distancias superiores a 1.000 km las comunicaciones fallaban 
totalmente durante el dia, mientras que durante la noche era posible la recepcion a distancias superiores 
a los 3.000 km. Marconi estaba mas interesado en las posibilidades de explotacion comercial de las 
comunicaciones radiotelegraficas a grandes distancias que en la explicacion de los fenomenos 
responsables de estas comunicaciones, por lo que concentro su actividad en la aplicacion practica de 
estos hechos mas que en la justificacion teorica de los mismos. 

En el mismo ano 1902, Kennedy y Heaviside, de forma independiente, postularon la existencia 
de una capa ionizada en la parte alta de la atmosfera como la responsable de la reflexion de las ondas 
electromagneticas, explicando de esta forma el mecanismo de propagacion a grandes distancias. 

El primer experimento para realizar mediciones directas de la ionosfera lo llevaron a cabo 
Appleton y Barnett en Londres, en 1925. Consistia en emitir una serial de onda continua de fase 
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variable con el tiempo. En un receptor proximo se recibia la interferencia entre la onda directa y la 
reflejada. A partir de la formacion de interferencias constructivas y destructivas les fue posible 
determinar la altura de la capa ionizada. A esta capa la llamaron capa electrica, o abreviadamente capa 
E. Estudios posteriores revelaron la existencia de capas inferiores y superiores a la capa E, a las que 
manteniendo el orden alfabetico se las denomino D y F respectivamente. 

Investigaciones mas profundas demostraron que la ionosfera no es un medio estratificado, sino 
que presenta variaciones continuas de la densidad de ionizacion en funcion de la altura. Por razones 
historicas se mantiene la nomenclatura de capas D, E y F para designar cada una de las regiones de la 
ionosfera de altitud creciente. Bajo ciertas condiciones la capa F se desdobla en dos, las capas F y F 2 . 

La causa primordial de ionizacion de la ionosfera es la radiacion solar en la region del espectro 
de los rayos X y ultravioletas. Tambien contribuyen a la ionizacion la incidencia de particulas cargadas 
(protones y electrones) de origen solar y los rayos cosmicos galacticos. La creacion de iones depende 
de la energia de las radiaciones y de la densidad de moleculas. Para alturas elevadas la energia de la 
radiacion incidente es elevada pero la densidad de moleculas es baja, mientras que a alturas mas bajas 
la densidad de moleculas es alta pero la energia de las radiaciones ha sido absorbida en gran parte, de 
modo que la densidad de ionizacion maxima se produce en un punto intermedio. La densidad de 
ionizacion existente es el resultado de un equilibrio dinamico entre la ionizacion y la desionizacion 
producida principalmente por la colision entre iones. 

Dado que la causa principal de ionizacion es la actividad solar, el comportamiento de la 
ionosfera esta muy influido por los ciclos solares observados desde la tierra. Los periodos de estos 
ciclos son: diurno, anual y de once anos. Este ultimo esta asociado a los periodos de aparicion de las 
manchas solares. En la figura 2.22 se muestra la densidad de ionizacion tipica de la ionosfera en 
funcion de la altura para el dia y la noche. 

La capa inferior D se extiende entre los 50 y 90 km de altura. Su densidad de ionizacion 
aumenta rapidamente con la altura y presenta grandes variaciones entre el dia y la noche. De 
hecho, por la noche practicamente desaparece, por lo que habitualmente se considera que la capa 
D es una capa diurna. La capa E es la zona intermedia comprendida entre los 90 y 130 km de 
altura. Su comportamiento esta muy ligado a los ciclos solares. A pesar de presentar grandes 
variaciones de ionizacion conserva un nivel apreciable durante la noche. Alcanza el maximo de 
ionizacion durante el mediodia en los meses de verano con niveles en torno a los 10 11 
electrones/m 3 . En ciertas ocasiones aparece una ionizacion anomala en la capa E que se denomina 
capa E esporadica (E s ). En zonas templadas la capa E s es bastante frecuente en verano, y alcanza 

densidades ionicas varias veces superior a la 
capa E circundante. La capa F se extiende hacia 
arriba a partir de los 130 km de altitud. Debido 
al distinto comportamiento de la parte inferior 
y superior de la capa, esta se subdivide en capa 
F[ entre los 130 y 210 km y F 2 a partir de los 
210 km. La capa Fj desaparece durante la 
noche mientras que la capa F, mantiene niveles 
de ionizacion relativamente constantes entre el 
dia y la noche. 

Este comportamiento se explica por la 
poca densidad de moleculas en las capas altas de 
la atmosfera, lo que dificulta la recombinacion 
por colisiones y por fenomenos dinamicos de 
difusion de iones desde capas inferiores. 
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Fig. 2.22 Densidad de ionizacion tipica de la ionosfera 
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2.4.2 Propagacion en un medio ionizado 


La propagacion de ondas electromagneticas en la ionosfera se puede modelar a partir de la propagacion 
en plasmas. Un plasma es una region de espacio, con la permitividad electrica y la permeabilidad 
magnetica del vacio, que contiene electrones libres. Un modelo simplificado es el de plasma frio, en el 
que se desprecia el movimiento de los electrones por causas termicas. Un analisis mas acorde con la 
realidad debe considerar la presencia de un campo magnetico estatico, de la misma manera que en la 
ionosfera existe el campo magnetico terrestre. 

Considerense en primer lugar las fuerzas a las que se encuentra sometido un electron inmerso 
en el campo electromagnetico de una onda plana. Este experimentara una fuerza debida al campo 
electrico y otra al campo magnetico dadas por 


LFJ = e\E\ = e E 


e I v x £ I = evB sen 9 = ev — E sen 9 = — I F„ I sen 9 


(2.39) 


donde e es la carga del electron, v su velocidad y c la velocidad de la luz. Notese que la fuerza 
experimentada por el electron debida al campo magnetico de la onda plana es despreciable frente a la 
fuerza producida por el campo electrico, cuando la velocidad del electron es mucho menor que la de la luz. 

La ecuacion del movimiento de un electron en un plasma frio, en el que se propaga una onda 
plana y existe un campo magnetico estatico H esta dada por 


m — = —e E - x> m v - e p 0 v x H 0 (2-31) 

dt 

donde se ha considerado tambien un termino de perdidas por colision entre electrones y donde "U es la 
frecuencia de colisiones. La presencia del campo magnetico estatico dificulta el analisis, por lo que en 
los desarrollos que siguen se va a omitir, si bien esto no significa que el efecto del campo magnetico 
terrestre sobre la propagacion ionosferica sea despreciable. Suponiendo variaciones armonicas de la 
forma e im , de la expresion anterior se deduce que 


_ _ -eE 

m (u + j co) 

Si existe una densidad de N electrones/m 3 se creara una densidad de corriente 


(2.32) 


J = -Nev = 


N e 


m (u + j co) 

asociada al movimiento de los electrones, y a partir de las ecuaciones de Maxwell (3.5) 


(2.33) 


VxH = J + j(sye, 0 E = y'coe 0 


1 + - 


N e 1 


E = j(D£ 0 Z*E 


jm£ 0 m(jm + v)_ 

es posible definir la permitividad electrica relativa y la conductividad del plasma 


(2.34) 


* , . . o , . Ne 2 N e 2 x> 

8 = £ - J £ = £ — J con 8=1 ■= r- y O = — 

8 0 cd m e 0 (o + co) m(v + co) 


(2.35) 
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En ausencia de colisiones entre iones (X) = 0) las expresiones anteriores pueden escribirse como 


e' = 1 - 


Ne 2 = X _K_ 
m e 0 co 2 / 2 


(2.36) 

o = 0 

donde se ha introducido la frecuencia de resonancia del plasma f , tambien llamada frecuencia critica 


X j 

2 n J 


Ne 2 

(2 nf m e 0 


(2.37) 


A1 sustituir las constantes por su valor se obtiene que 

f p = 9 y[N (Hz) ( 2 - 3 8 ) 

con la densidad de ionizacion en electrones por m 3 . 

Una onda plana propagandose en este supuesto por la ionosfera tiene una constante de 
fase (3 = CO ^/p. 0 8 0 s' . En el caso que la frecuencia sea inferior a la frecuencia de resonancia, la 
constante de fase sera imaginaria y la onda se atenuara de forma exponencial con la distancia; por el 
contrario, si la frecuencia es superior a f p , la constante de fase es real. En este ultimo caso la 
permitividad relativa es inferior a la unidad y por tanto la velocidad de fase es superior a la de la luz 


La velocidad de grupo es 


to _ c 

~~ P “ Vu 


_ d CO _ V fase 

W ° ~ ~ { CO dv fase 

V fase d(£> 



(2.39) 


(2.40) 


Notese que en este caso la velocidad de propagacion es funcion de la frecuencia y, por tanto, la 
ionosfera constituye un medio dispersivo. 

Si se considera la existencia de colisiones en la ionosfera, la constante dielectrica e* tiene una 
parte imaginaria no nula, por lo que el medio presentara atenuacion. En este caso la constante de 
propagacion compleja puede escribirse como 


Y = 0C + ./P 


ja>Jne 0 


e-J- 


£q CO 


Bajo la hipotesis de buen dielectrico 


se obtiene que 


o 

« 

E 0 CO 


8' 


a = 60 7t — z= 

Vi 7 


(Neper/m) 


(2.41) 


(2.42) 

(2.43) 


Suponiendo que el indice de refraccion es proximo a la unidad y que la frecuencia de la onda 
es mucho mayor que la frecuencia de las colisiones (co » v) la atenuacion puede escribirse como 
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a=l,16 10~ 3 ^ (dB/km) (2-44) 

/ 2 

Ejemplo 2.4 La frecuencia de colision ionica es maxima a unos 75 km de altura (capa D), con un 
valor aproximado de t) = 2-10 6 s" 1 . La densidad de ionizacion maxima en esta capa para 
alturas entre los 80 y 90 km es de 10 9 electrones/m 3 , valor que se alcanza durante el 
mediodia. Para esta densidad de ionizacion la frecuencia de resonancia es de 300 kHz. 
La atenuacion a la frecuencia de 1 MHz es de 2,3 dB/km, mientras que a 10 MHz es tan 
solo de 0,023 dB/km. Durante la noche los iones practicamente desaparecen en la capa 
D por lo que no existe atenuacion apreciable. En el resto de las capas la frecuencia de 
colision es mucho menor, debido a que la atmosfera es mas tenue, por lo que la 
atenuacion es practicamente despreciable. 

Por tanto, la capa D produce durante el dia una fiierte atenuacion a las frecuencias 
correspondientes a la banda de MF, a pesar de tratarse de frecuencias superiores a la 
frecuencia de resonancia. 


2.4.3 Influencia del campo magnetico terrestre 

En el analisis anterior no se ha considerado el efecto del campo magnetico terrestre. Un plasma 
sometido a un campo magnetico constante posee caracteristicas anisotropas, de fonna que la constante 
dielectrica no es un escalar sino un tensor. 

El efecto mas notable es que la constante de propagacion es funcion de la polarizacion de la 
onda. En concreto la constante de propagacion es distinta para una onda polarizada circularmente a 
derechas o a izquierdas. Esto produce una rotacion en el piano de polarizacion de una onda linealmente 
polarizada. Considerese la siguiente onda linealmente polarizada segiin el eje x, que se propaga en la 
direccion del eje z, y que se descompone como la suma de dos ondas polarizadas circularmente 

E, = 2E 0 e~ jk °" x = E 0 (x + j y)e~ jkoZ + E 0 (x - j y)e~ jkoZ (2.45) 

Tras propagarse por un medio anisotropo de espesor I con constantes de propagacion k, y k 2 
para cada una de las polarizaciones circulares se obtiene (despreciando las reflexiones en las 
superficies de separation entre medios) 


E = 2E 0 e 2 


x cos (k 2 — k x )y + y sen (k 2 — k t 


(2.46) 


que es la expresion de una onda polarizada linealmente con una direccion rotada respecto al eje x un 
angulo 4> dado por 


tg(> = tg 


fai ky') 2 


(2.47) 


A este efecto se le denomina rotacion de Faraday. El angulo de rotacion de la polarizacion depende 
de la diferencia entre las dos constantes de propagacion. Esta diferencia es funcion de la direccion de 
propagacion de la onda respecto al campo magnetico terrestre, de la intensidad del campo magnetico y de 
la frecuencia de resonancia de la ionosfera, e inversamente proporcional al cuadrado de la frecuencia. Para 
frecuencias superiores a 10 GHz la rotacion de Faraday es totalmente despreciable (inferior a 1°); sin 
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Fig. 2.23 Rotation de Faraday 


embargo, en las bandas de VHF y UHF puede tener valores 
considerables que son impredecibles. Es por este motivo que en 
estas bandas es necesario el empleo de polarizacion circular en las 
comunicaciones tierra - satelite, ya que el empleo de polarizacion 
lineal tendria asociadas perdidas por desacoplo fluctuantes, 
impredecibles y con valores potencialmente elevados. 

Por el contrario, a frecuencias superiores a 10 GHz, 
puede emplearse polarizacion lineal sin que exista una 
rotacion apreciable en la polarizacion, y de hecho es habitual 
en las comunicaciones espaciales en estas bandas la reutili- 
zacion de frecuencias mediante el empleo de polarizaciones 
lineales ortogonales. 


2.4.4 Comunicaciones ionosfericas 


La existencia de la ionosfera permite, tal como comprobo Marconi, las comunicaciones a grandes 
distancias. El efecto de la ionosfera es distinto para las diferentes bandas de frecuencias. A frecuencias 
bajas y muy bajas (bandas de LF y VLF) la ionosfera supone un cambio brusco en terminos de X del 
indice de refraccion atmosferico. Esta variacion abrupta produce una reflexion de la onda incidente en 
la parte baja de la ionosfera. 

Se puede considerar que la superficie de la tierra y la parte baja de la ionosfera forman una guia 
de ondas que favorece la propagacion a grandes distancias en estas bandas de frecuencias (tipicamente 
entre los 5.000 y 20.000 km). Dado que la onda no llega a penetrar en la ionosfera, este modo de 
propagacion es relativamente insensible a las variaciones de la ionosfera. 

A frecuencias mas elevadas (MF y superiores) la onda penetra en la ionosfera. La ionosfera es 
un medio cuyo indice de refraccion varia con la altura. La densidad de ionizacion aumenta con la altura 
hasta alcanzar el maximo entre los 300 y 500 km. A medida que la densidad de ionizacion aumenta, el 
indice de refraccion disminuye, produciendose la refraccion de la onda, o curvatura de la trayectoria, 
de forma analoga a la refraccion atmosferica. Bajo ciertas condiciones la curvatura es tal que la onda 
regresa a la tierra. 

La condicion para que la onda regrese a la tierra es que para cierta altura se cumpla, segun la 
ley de Snell, 


1 • sen <!>,. 


n ■ sen 90° 



(2.48) 



Fig. 2.24 Reflexion ionosferica para tierra plana 


que mediante una sencilla manipulacion se convierte en 

cost)),. = ^ (2.49) 

/ 

Notese que, aunque el proceso fisico involucrado 
en este modo de propagacion es una refraccion, es 
habitual referirse a el como reflexion ionosferica, 
considerando que se produce una reflexion a una altura 
virtual h. 
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Se define la frecuencia maxima utilizable basica (MUF basica) como 


MUF 


f P 

COS cf). 


fp 

sen\|/ 


(2.50) 


El significado de la MUF es el siguiente: para unas condiciones ionosfericas dadas (f p ) y angulo 
de elevacion respecto al horizonte (\|/), la MUF es la maxima frecuencia utilizable para que la onda 
regrese a la tierra. Si se emplea una frecuencia mayor la curvatura de la trayectoria no es suficiente. 
Notese que la frecuencia de resonancia es la frecuencia a la que se produce reflexion cuando se incide 
normalmente a la ionosfera. 

La distancia cubierta en un enlace ionosferico depende del angulo de incidencia y de la altura 
virtual a la que se produce la reflexion. La altura virtual es de unos 100 km para la capa E, entre 200 
y 250 km para la capa F t y entre los 250 y 400 km para la capa F,. 

El valor del angulo de elevacion maximo esta limitado, para una frecuencia dada, por 


senV™* 


fp 

f 


(2.51) 


de forma que si se supera este angulo la onda no regresa a la tierra. Este angulo fija la distancia minima 
que puede cubrirse con una reflexion ionosferica. Esta distancia minima esta dada por 


= 2 h. 


'/' 2 
\fpj 


-1 


(2.52) 


donde h es la altura a la que se produce la reflexion virtual. Esta expresion supone un modelo de tierra 
plana y no es valida cuando el angulo de incidencia en la ionosfera es grande, ya que en este caso debe 
considerarse el efecto de la curvatura de la tierra. 


Ejemplo 2.5 La distancia minima que puede cubrirse con reflexion en las capas E, F,, y F., a la 
frecuencia de 10 MFlz es 


CAPA 

DENSIDAD DE IONIZACION 
MAXIMA (elec/m 3 ) 

f P (MHz) 

h (km) 

dmin (km) 

E 

10“ 

2,84 

110 

740 

F, 

2-10“ 

4 

220 

1.000 

f 2 

5-10“ 

6,36 

300 

730 


Observese como para distancias inferiores a los 700 km no es posible establecer 
comunicaciones ionosfericas; por otra parte, por mecanismos de difraccion, es posible 
obtener alcances en estas frecuencias de algunas decenas de km, por lo que queda una 
zona entre los 40 y 700 km denominada zona de silencio en la que no es posible 
establecer una radiocomunicacion a esta frecuencia y con estas condiciones ionosfericas. 

La distancia maxima alcanzable esta limitada por la potencia del transmisor, la sensibilidad del 
receptor, la altura virtual de reflexion y la curvatura terrestre. Considerando el efecto de refraccion de 
la atmosfera terrestre esta distancia esta limitada en torno a los 4.000 km. Sin embargo, es posible 
alcanzar distancias mayores mediante reflexiones multiples. Estas reflexiones multiples se producen 
entre la ionosfera y la superficie de la tierra, o bien entre capas ionosfericas distintas. En estos casos 
la longitud de los enlaces puede ser superior a los 10.000 km. 
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La propagation por reflexion ionosferica es importante en las bandas de MF y F1F. Sin embargo, 
debe tenerse en cuenta que en la banda de MF, y especialmente a frecuencias inferiores a 1 MFlz, la 
capa D presenta una atenuacion elevada, proporcional a la densidad de ionization, que imposibilita la 
refraccion ionosferica en esta banda durante el dia. Es por este motivo que la propagacion ionosferica 
en la banda de MF presenta un comportamiento totalmente distinto durante el dia y la noche. Durante 
el dia queda totalmente absorbida por la capa D, mientras que por la noche, cuando la capa D 
desaparece, es posible la refraccion en las capas superiores y establecer enlaces ionosfericos. 

Los enlaces en F1F no sufren estos problemas ya que la atenuacion en la capa D es proporcional 
a 1/f 2 , y por tanto despreciable en esta banda. 

En el siguiente ejemplo se calcularan las coberturas por onda de superficie y reflexion 
ionosferica de una emision de radiodifusion en onda media. 


Ejemplo 2.6 Una emisora radia a 1,5 MFlz una potencia de 1 kW con un monopolo vertical corto (D t = 3). 

La serial posee un ancho de banda de 8 kHz y se recibe con una antena de ferrita (D r = 1,5) 
de eficiencia Tj, =5-10' 6 . La temperatura ambiente es de 290 K y la temperatura de ruido 
de antena 10 9 K. 

Ademas de la propagacion por onda de superficie, se tiene durante la noche reflexion 
ionosferica en la capa E. La altura de esta capa es h = 100 km, su frecuencia de resonancia 
de noche es f p = 1 MHz y se pueden estimar las perdidas en la reflexion en 8 dB. -Jionde 
se recibira esta emisora con una relation seiial-ruido mejor de 10 dB? 

La potencia de ruido en bornes de la antena valdra 

N = k T a By\, +kT amb B(l-y ]l ) = 5,8-10- 16 W 

y la densidad de potencia incidente sobre la antena ha de cumplir 

y2 

s = 9— D,.r\, > ION, 9 > 2,4 -10~ 13 W/m 2 

4k 


a la que corresponde una intensidad de campo 

E > (PriH = 9,6 p.V / m (19,6 dBpV/ m) 


Para la propagacion por onda de superficie, sobre una tierra tipica, se obtiene de la 
figura 2.11 un alcance de 75 km. 

El maximo alcance por reflexion ionosferica resulta para salida rasante y se obtiene a 
partir de la figura 2.25 


P 2 


arccos 


Rr 


Rj + h 


= 0,176 = 


10 , 1 ° 



Fig. 2.25 Alcance por reflexion ionosferica 


02 = 90° -p 2 = 79,9° 

d m ax =2(3 2 R t = 2.248 km 

El trayecto recorrido por la onda es de 
2.272 km y teniendo en cuenta las 
perdidas por reflexion se tiene en el 
receptor S/N=25 dB. 

El minimo alcance se obtiene 
de (2.49), con el resultado 
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Rj + h 
sen a 


<)>! = arccos 
R 


( f \ 




= 0,841 = 48,2° 


sen( 


, a = 130,8°, (3, = 0,0175 = 1° 


d mm = 2 Pi R t = 224 km 


Durante el dla se recibira la emision hasta una distancia de 75 km, mientras que de noche 
se anadira una segunda zona de cobertura entre 224 y 2.248 km. Quedara una zona 
intermedia de silencio entre 75 y 224 km. 


400 
__ 300 
| 200 
~ 100 
0 


h'E 



Para establecer una comunicacion ionosferica es necesario conocer la frecuencia de resonancia 
y la altura virtual a la que se produce la reflexion. Las predicciones de las condiciones ionosfericas se 
realizan en funcion de observaciones sobre largos periodos de tiempo. Existe una red mundial de 
observatorios que realizan mediciones 
continuas de la ionosfera, y es a partir de 
estos datos que pueden realizarse 
estimaciones del comportamiento de la 
ionosfera. 

La forma mas simple de medir la 
ionosfera es transmitir un pulso de una 
determinada frecuencia / de corta dura- 
cion, en direccion vertical. El pulso se 
reflejara cuando la densidad de iones sea 
f = 9 -JN . El tiempo que tarda el pulso en 
regresar depende de la altura a la que se 
produce la reflexion. A1 variar la 
frecuencia del pulso transmitido es 
posible determinar la altura de las 
distintas capas. 

En las figuras 2.26 y 2.27 se 
presenta el valor medio mensual de la 
altura de capas y la frecuencia critica o de 
resonancia para cada hora del dia para los 
meses de junio y diciembre de 1985. 

Estos datos han sido elaborados por el 
Observatorio del Ebro (Roquetas, 

Tarragona) a partir de medidas realizadas 
cada hora. Se observa la influencia de la 
actividad solar en la densidad de 
ionizacion que se traduce en una mayor 
frecuencia de resonancia en verano que 
en invierno. Notese la aparicion de la 
capa E esporadica (capa E s ) en verano 
con valores de ionizacion muy superiores 
a los de la capa E, y la fiierte dependencia 
de la capa E con la radiacion solar. 


Fig. 2.26 Valor medio de la altura de las capas y frecuencia de 
resonancia para el mes de junio de 1985 


400 

300 

i 200 
100 
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h'F 2 
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hE — 





h'E 




Fig. 2.27 Valor medio de la altura de las capas y frecuencia de 
resonancia para el mes de diciembre de 1985 
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mientras que la capa F presenta un desdoblamiento durante el dla, y durante la noche mantiene valores 
de ionizacion apreciables. 

La propagacion por refraccion ionosferica esta muy condicionada por las caracteristicas 
ionosfericas. Un enlace de este tipo esta sujeto a fluctuaciones profundas por la propia dinamica de la 
ionosfera, las interferencias son frecuentes y las senales se distorsionan debido a la dispersion. Sin 
embargo, hasta finales de los anos 60 era el linico medio de establecer radiocomunicaciones a grandes 
distancias con equipos de dimensiones reducidas. Con el establecimiento generalizado de las 
comunicaciones por satelite, la propagacion ionosferica ha caido en desuso para servicios que 
requieran calidad y fiabilidad elevada; sin embargo, continua siendo una alternativa simple y 
economica para comunicaciones a grandes distancias, utilizada de forma habitual por los 
radioaficionados. 


2.5 Modelizacion de la propagacion en entornos complejos 

2.5.1 Introduction 

Los modelos de propagacion de las secciones anteriores son utiles para evaluar las perdidas de 
propagacion asociadas a los distintos efectos que se han descrito: reflexion en tierra, difraccion por 
obstaculos, etc. Cuando el efecto dominante en las perdidas de propagacion es unicamente uno de ellos 
las permiten estimar adecuadamente. En entornos de propagacion complejos en los que existe una 
superposicion de varios efectos, el calculo de las perdidas de propagacion debe abordarse de forma 
diferente. Considerese la situacion de la figura 2.28 en la que se representa un escenario habitual en 
los servicios de comunicaciones moviles en entornos urbanos. En la mayoria de las ocasiones no existe 
visibilidad directa entre los dos extremos del enlace: la estacion base y el terminal movil. La intensidad 
de campo electrico y por tanto la densidad de potencia incidente en la antena receptora es el resultado 
de la contribucion de ondas reflejadas y difractadas en los edificios y obstaculos del entorno. En 
funcion de la fase de cada una de las contribuciones la suma de todas ellas puede ser constructiva o 
destructiva. En el caso de ser destructiva se producira un fuerte desvanecimiento en la serial recibida. 
Sin embargo, con solo desplazar el movil una distancia del orden de media longitud de onda (17 cm a 
900 MHz), la contribucion puede ser constructiva, y por tanto se pueden observar fuertes variaciones 



Fig. 2.28 Las condiciones de propagacion en los actuales servicios de comunicaciones moviles son el resultado 
de la superposicion de multiples reflexiones y difraccion en edificios y obstaculos 
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en la potencia de serial recibida. Estas variaciones pueden ser del orden de 30 a 40 dB con pequenos 
desplazamientos. 

En este contexto, la modelizacion de la propagacion debe abordarse a partir de modelos 
empiricos que permiten determinar el valor medio o esperado de las perdidas de propagacion. Sobre 
este valor medio se superpone una variable aleatoria que modela las fluctuaciones en la atenuacion. El 
resultado es la caracterizacion estocastica de las perdidas de propagacion, cuyo objetivo no es predecir 
el valor exacto de las perdidas, sino asociar a una atenuacion una probabilidad de ocurrir. De forma 
que desde el punto de vista de la planificacion de un servicio, el objetivo es garantizar que una cierta 
perdida de propagacion no se supere el 90, el 95 o el 99 % del tiempo en funcion de la fiabilidad que 
se le quiera conferir al servicio. 


2.5.2 Modelos empiricos para el valor medio de las perdidas de propagacion. 

El modelo Okumura-Hata 

Los modelos empiricos se basan en el ajuste de leyes de decaimiento de la potencia recibida en funcion 
de la distancia, altura de antenas, frecuencia y tipologia del entorno a datos medidos. Evidentemente, 
mientras que ciertos parametros como la frecuencia o la altura de las antenas son conocidos de forma 
univoca otros, como la tipologia del entorno son mas dificiles de objetivar. Generalmente los modelos 
empiricos distinguen entre zonas urbanas muy densas, zonas urbanas de baja densidad y zonas rurales. 
A lo largo del tiempo se han desarrollado distintos modelos empiricos. Uno de los mas empleados es 
el denominado Okumura-Hata, que se desarrollo a partir de medidas realizadas en Tokio. De acuerdo 
con este modelo las perdidas de propagacion L definidas como 

— = -L + G t +G r (dB) (2.53) 

P T 

se pueden calcular para distancias R>lkm como 

Zona urbana densa L = A + B log R - E (dB) 

Zona urbana de baja densidad L = A + B log R - C (dB) 

Zona rural L = A + B log R - D (dB) 

Donde R es la distancia en km y los parametros A, B, C, D y E dependen de la altura de la 

antena de la estacion base (h b ), la altura de la antena del terminal (h m ) ambas expresadas en metros, y 
la frecuencia (f) expresada en MHz y segiin el modelo pueden calcularse como: 

A = 69,55 +26,16 log f- 13,82 log h b 
B = 44,9 - 6,55 log h b 
C = 2(log (f/28)) 2 + 5,4 

D = 4,78(log f) 2 + 18,33 log f + 40,94 (2.54) 

E = 3,2(log (ll,75hj) 2 - 4,97 ciudades grandes f > 300 MHz 
E = 8,29(log (l,54hj) 2 - 1,1 ciudades grandes f<300 MHz 
E = (1,11 log f-0,7)h m - (1,56 log f - 0,8) ciudades medias y pequenas 

El modelo es valido con las siguientes restricciones: 150 MHz < f < 1.500 MHz, 30 m 
< h b < 200 m, y lm < h t < 10 m. 
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El modelo Okumura-Hata predice una disminucion del valor medio de la potencia recibida en 
funcion de la distancia de la forma 


L 


1 

^4,5-0,66 log h b 


(2.55) 


que para una altura de antena de la estacion base de 200 m implica una variacion de la forma 1/R 2 - 98 y 
para una altura de 30 m la variacion en funcion de la distancia es de la forma 1/R 3 - 52 . Por tanto, el valor 
que se obtiene es intermedio entre la variacion del tipo 1/R 2 correspondiente a la propagacion en 
espacio libre y el caso de reflexion en tierra plana lisa con incidencia rasante proporcional a 1/R 4 
(ecuacion 2.18). Cuanto mas alta se encuentra la antena de la estacion base menor es el exponente que 
afecta a la distancia. 


2.5.3 Caracterizacion estadistica de las perdidas de propagacion 

Los modelos empiricos solo proporcionan el valor medio o esperado de las perdidas de propagacion 
para un entorno generico en funcion de la distancia entre la estacion base y el terminal. Sin embargo, 
es evidente que aun manteniendo la distancia a la estacion base constante se observaran fluctuaciones 
en los niveles de serial en distintas ubicaciones del terminal movil. Estas se deben a las diferentes 
alturas de los edificios, orientacion y caracteristicas de las calles, etc. Por tanto, al describir una 
circunferencia en torno a una estacion base se mediran variaciones en las perdidas de propagacion. 
Variaciones relativamente lentas en funcion de la distancia recorrida y que fisicamente cabe asociarlas 
a la variacion en el entorno. Dado que estas variaciones dependen de miiltiples factores independientes, 
la resultante es una variacion aleatoria de distribucion gaussiana. De forma que las perdidas de 
propagacion se caracterizan como: 


L=L 50 + L S (2.56) 

donde L 50 es la atenuacion mediana no excedida el 50 % del tiempo obtenida mediante un modelo 
empirico. Notese que para una variable aleatoria gaussiana el valor medio o esperado y la mediana 
coinciden. En cuanto a L s es una variable aleatoria gaussiana de media cero y caracterizada por su 
desviacion estandar o. Una vez mas el valor de o depende de la frecuencia y de la tipologia del entorno 
y se determina mediante leyes derivadas de datos empiricos. Un modelo empirico es: 

0 = 0,65(log/) 2 - l,31og/+ A (2.57) 

con A = 5,2 en entornos urbanos y 6,6 en los suburbanos. 

De esta forma es posible asociar una probabilidad a una atenuacion para unas caracteristicas 
dadas del enlace. 

Ejemplo 2.7 Una estacion base de telefonia movil GSM con frecuencia de 915 MElz, en un entorno 
urbano denso esta situada en la azotea de un edificio a 30 m de altura sobre el nivel 
medio del suelo. La potencia radiada es de 20 W y la ganancia de la antena es de 17 dB. 
Si se considera que el terminal movil se encuentra a 2 km de distancia a una altura de 
1,5 m del suelo se puede emplear el modelo de Okumura-Hata para estimar la perdida 
media de propagacion. En este caso: 
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A = 69,55 + 26,16 log 915 - 13,82 log 30 = 134,02 
B = 44,9 - 6,55 log 30 = 35,32 
E = 3,2(log (1 1, 75*1, 5)) 2 - 4,97 = 0 

y 

L = 134,02 + 35,32 log 2 = 144,6 dB 

Para un entorno urbano denso podemos estimar la variacion estandar de las fluctuaciones 
de las perdidas debidas a la variabilidad del entorno como 

a = 0,65(log 915) 2 - 1,3 log 915 + 5,2 = 6,85 dB 

Mediante el empleo de la funcion error es facil comprobar que la atenuacion no superada 
el 90% viene dada por L 50 + 1,25*0. Si consideramos que la ganancia de la antena en el 
terminal es de 0 dB, obtenemos que la potencia recibida el 90% es superior a 

P L ( 9 o%) = 13 dBW + 17dB - (144,6 + l,25*6,85)dB + OdB = -123,2 dBW = -93,2 dBm 

Si se desea el valor superado el 99% del tiempo, tenemos que la atenuacion no superada 
el 99% del tiempo viene dada por L so + 2,37*0 y P L(99 „ /o) = -101 dBm 


2.5.4 Desvanecimientos rapidos multicamino y diversidad 



En una situacion real de comunicaciones moviles el campo Transmisor 

incidente en la antena receptora es el resultado de la 
superposicion de multiples contribuciones: campos reflejados en 
edificios, campos difractados en las aristas o bordes de los 
edificios, componentes reflejadadas en el suelo, y componentes 
provenientes de multiples reflexiones. Si se considera una 
situacion como la de la figura 2.29 se comprende que al 
desplazarse el receptor del punto 1 al 2 las distintas 
contribuciones se sumaran con fases distintas, ya que cada una 
de ellas habra recorrido una distancia distinta. De hecho solo que 
la diferencia de camino recorrido sea de media longitud de onda 
(17 cm a 900 MHz), una componente que contribuia 
constructivamente se convierte en destructiva. Por tanto, un 
movil al desplazarse observa fuertes variaciones en el nivel de 
serial recibido. A este efecto se le denomina desvanecimiento 
por multicamino, y se caracteriza estocasticamente. En la figura 
2.30 se muestra un ejemplo de la potencia recibida en un 
terminal movil en funcion de la distancia. En entornos urbanos 

densos en que es habitual que no exista visibilidad directa entre el tenninal movil y la estacion base las 
fluctuaciones en la densidad de potencia incidente y por tanto en la potencia recibida se caracterizan 
por una funcion de densidad de probabilidad Rayleigh. 

Una observacion detallada de la figura 2.30 muestra como al producirse un 
desvanecimiento profundo en un punto, existe siempre uno proximo en el que no se da este fenomeno. 
Por tanto cabe plantearse como forma de combatir los desvanecimientos por multicamino un sistema 


Fig. 2.29 Al desplazarse el receptor del 
punto 1 al 2 separados una distancia del 
orden de la longitud de onda, la fase de las 
distintas contribuciones varia de forma 
que la resultante puede presentar grandes 
fluctuaciones 
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DISTANCIA RECORRIDA DESOE EL EMISOR (mts) 



Fig. 2.31 Esquema de un sistema de re- 
cepcion en diversidad 


Fig. 2.30 Atenuacion en funcion de la distancia entre emisor y transmisor a la 
frecuencia de 1900 MHz en una calle de la ciudad de Barcelona. Se observan 
las fiiertes fluctuaciones de la atenuacion y el aumento de la atenuacion con la 
distancia. Las medidas han sido realizadas por el Grupo de Comunicaciones 
Radio de la UPC 


receptor en diversidad. Tal como 
se muestra en la figura 2.31 un 
sistema en diversidad en espacio 
esta formado por varias ramas que 
consisten cada una de ellas en un 
receptor conectado a una antena separada una distancia d de las demas, a la salida de cada receptor 
se realiza una estimacion de la relacion serial a ruido y a continuacion se realiza un proceso de 
seleccion o combinacion. Una posibiliad es seleccionar en cada momento la salida de la rama que 
presente una mejor relacion serial a ruido. Un elemento critico para el adecuado funcionamiento de 
un sistema en diversidad es que a la salida de cada rama receptora se obtenga una serial 
estadisticamente independiente de las demas. De esta forma se garantiza que no se produzcan 
desvanecimientos profundos simultaneamente en todas las ramas, y por tanto el empleo de la 
diversidad mejorara las caracteristicas globales del receptor. En un sistema de diversidad en espacio 
significa que la distancia d entre antenas receptoras debe ser tal que exista independencia estadistica 

entre el campo incidente en cada 
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Fig. 2.32 Correlation entre la potencia recibida por dos antenas en funcion de 
su separacion a la frecuencia de 5 GHz en un entomo de interiores. En la figu- 
ra se muestran los casos de separacion entre antenas en horizontal y vertical. La 
figura muestra el valor medio de la correlacion para un conjunto de medidas y 
el valor correspondiente a un percentil del 90% 


una de las antenas. La indepen- 
dencia estadistica se caracteriza 
por la correlacion. En la figura 
2.32 se muestra la correlacion 
entre la potencia recibida por dos 
receptores en funcion de su 
separacion para el entorno de 
propagacion de interiores a la 
frecuencia de 5 GHz. Se observa 
como efectivamente la correlacion 
disminuye rapidamente en funcion 
de la distancia. En el caso ideal, si 
cada una de las ramas fuera 
independiente, es decir con corre- 
lacion igual a cero, y p es la 
probabilidad de tener un cierto 
desvanecimiento, con la seleccion 
entre N canales independientes 
esta probabilidad queda reducida a 
p N . En la figura 2.33 se muestra la 
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ganancia en diversidad para N 
ramas independientes de tipo 
Rayleigh. Asi, por ejemplo, si para 
una sola rama existe una probabilidad 
de 10‘ 2 de que la atenuacion respecto 
al valor medio de la serial supere los 
20 dB (es decir el 99% del tiempo el 
desvanecimiento no supera los 20 
dB), se observa que para dos canales 
independientes el desvanecimiento no 
superado el 99% del tiempo es de 10 
dB, y por tanto existe una ganancia 
por diversidad de 10 dB. Este es 
de hecho un limite teorico para la 
ganancia por diversidad y que en 
la practica la falta de independencia 
entre ramas y otras desviaciones 
respecto a los modelos ideales no 
permiten alcanzar. En la practica para 
apreciar una mejora en un sistema 
con diversidad es necesario que la 
correlacion entre ramas sea inferior a 
0,7, tambien es necesario que la 
potencia media recibida por cada una 
de las ramas sea parecida, de lo 

contrario un desvanecimiento en una rama no puede ser compensado si en las otras ramas el nivel 
medio de potencia recibida es bajo. Tipicamente las fluctuaciones entre potencia media recibida en 
cada rama debe ser inferior a 5 dB. Finalmente un factor que limita la independencia estadistica de 
las ramas es el acoplo mutuo entre antenas. Aunque exista independencia entre el campo incidente en 
las dos antenas la potencia transferida al receptor perdera la independencia estadistica a menos que 
el aislamiento entre antenas sea superior a 15 dB. 

La diversidad en espacio en recepcion es solo una de las posibles formas de emplear la diversidad para 
combatir el desvanecimiento multicamino. Otras formas son la diversidad en polarizacion, diversidad en 
frecuencia, o diversidad temporal. Asimismo tambien es posible introducir diversidad en transmision. 
Tambien existen diversas formas de combinar la serial recibida por cada una de las ramas, desde el mas simple 
consistente en conmutar de rama cuando la relacion serial a ruido es inferior a un cierto umbral, sistema que 
tiene la ventaja que solo necesita un receptor, a la seleccion en cada momento de la rama que presenta la mejor 
relacion serial a ruido y que requiere de tantos receptores como ramas. Tambien se pueden realizar sistemas 
basados en la combinacion dinamica de la serial recibida por cada rama de forma que se maximice en cada 
momento la relacion serial a rudio, de forma que el receptor se adapte a las caracteristicas cambiantes del 
entorno de propagacion. A este concepto se le denomina genericamente como antenas inteligentes. 


Fig. 2.33 La figura muestra la probabilidad de la fluctuacion en el nivel de 
serial recibido sobre el valor medio de la atenuacion para desvanecimientos 
del tipo Rayleigh en funcion del numero de receptores independientes M. 
Asi para un solo receptor la probabilidad de un desvanecimento de 20 dB 
es del 10 2 . Mientras que con dos receptores incorrelados para esta misma 
probabilidad se obtiene un desvanecimiento de 10 dB. Por tanto es posible 
obtener una ganancia por diversidad de hasta 1 0 dB en el caso de emplear 
un sistema con diversidad de dos receptores 


2.6 Fuentes de ruido externo 

En la planificacion de un sistema de radiocomunicaciones el parametro fundamental de calidad es la 
relacion seiial-ruido en el receptor. La potencia de serial depende, entre otros factores, de las perdidas 
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que se hayan producido en la propagation y que han sido analizadas con anterioridad. La potencia de 
ruido en el receptor tiene dos componentes: una externa y otra interna. Las fuentes de ruido internas 
son la propia antena, en el caso que tenga perdidas, mas el ruido anadido por todos los elementos que 
forman el receptor. El ruido externo es debido a la emision radioelectrica de otras fuentes distintas a 
las que se desea recibir. Los fenomenos de emision radioelectrica son de distinta naturaleza y pueden 
agruparse de la siguiente manera: 

► Fuentes extra terrestres. Ruido galactico debido a la radiacion en la banda de radiofrecuencia de 
las estrellas que forman la galaxia. Radiacion de origen solar y el ruido cosmico de fondo. 

► Emision radioelectrica de la tierra y de la atmosfera. 

► Ruido de origen atmosferico debido a las descargas electricas (rayos, tormentas, etc.) 
generalmente llamados parasitos atmosfericos. 

► Ruido de origen humano e industrial debido a motores electricos, lineas de alta tension, etc. 

A las fuentes de ruido se las caracteriza por su temperatura de brillo T b medida en kelvins (K). 
La temperatura de brillo de una fuente es una medida de la potencia radiada en una banda de 
frecuencias y es igual a la temperatura fisica del cuerpo negro que emite la misma potencia en esta 
banda, y en general tiene caracteristicas direccionales. 

Una antena receptora recibira contribuciones de ruido de distintas fuentes. La temperatura de 
antena T a se obtiene de ponderar la temperatura de brillo de las distintas fuentes por el diagrama de 
radiacion de la antena, de forma que 


T - ■ (2.58) 

Por tanto, para calcular la temperatura de antena es necesario determinar en primer lugar que 
fuentes de ruido son relevantes en la banda de trabajo, la temperatura de brillo de estas fuentes y con 
que angulo se reciben. 

Las fuentes de ruido extraterrestres mas importantes son el sol y el ruido galactico. El sol 
presenta temperaturas de brillo muy elevadas, entre 10 4 y 10 5 K, que pueden incrementarse 
notablemente en periodos de fuerte actividad solar, si bien solo debe considerarse cuando el haz 
principal o un lobulo secundario de la antena apunta al sol. 

El ruido galactico solo es importante a frecuencias inferiores a 2 GElz, mientras que a 
frecuencias superiores y excepto radiofuentes puntuales, solamente es significativo el ruido cosmico 
de fondo de 2,7 K. 

En el capitulo 1 se ha obtenido la expresion del ruido anadido por un atenuador. De forma 
analoga la atmosfera presenta una atenuacion en funcion de la frecuencia a la cual esta asociada la 
generation de ruido termico. Si se supone un trayecto a traves de la atmosfera con atenuacion 
especifica y (dB/km), con un espesor de atmosfera El (km) y angulo respecto a la horizontal de \|/ 
grados, la atenuacion total es (para un modelo de tierra plana): 

L = y (dB) (2.59) 

sen\|/ 

La temperatura de brillo observada, debida a la atenuacion atmosferica es 

r 6 ( ¥ ) = 7^1-KfwJ (2.60) 
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donde T m es la temperature fisica de la 
atmosfera. 

La temperature de brillo es 
mayor a las frecuencias de fuerte 
absorcion molecular. En la figure 2.35 
se representa la temperature de brillo de 
la atmosfera en funcion de la frecuencia, 
para distintos angulos de elevacion, sin 
considerar la contribucion del ruido 
cosmico de fondo o cualquier otra 
fuente extraterrestre. Esta temperature 
de brillo puede incrementarse si la 
atenuacion aumenta por causa de la 
lluvia. 

En cuanto a la emision radio- 
electrica de la superficie de la tierra 
depende de su temperatura fisica, de la 
rugosidad y del tipo de terreno. A 
efectos practicos se puede considerar el 
valor de 290 K como un valor 
razonable para la mayoria de los casos. 

La actividad electrica de la 
atmosfera produce descargas que 
originan radiacion radioelectrica en un 
amplio espectro de frecuencias con un 

decaimiento inversamente proporcional a la frecuencia. Este hecho unido a la existencia de la ionosfera 
que favorece la propagacion a grandes distancias de estos parasitos en las bandas de VLF y LF, provoca 
que los parasitos atmosfericos sean especialmente perturbadores a bajas frecuencias. 


icr 


2 5 10 

Frecuencia (Ghz) 


1CT 


Fig. 2.34 Temperatura de brillo de las fuentes de origen 
extraterrestre [UIT] 



Fig. 2.35 Temperatura de brillo de la atmosfera para una concentracion de vapor de agua de 7,5 g/m 3 [UIT] 
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La potencia de ruido depende de la actividad electrica de la atmosfera y esta presenta 
variaciones estacionales y espaciales. Para la zona europea puede aproximarse el valor medio para el 
margen de frecuencias entre 10 kHz y 1 MHz por 

T b = 10 5 f~ 6 (K) (2.61) 

donde f es la frecuencia en MHz. A frecuencias superiores a 30 MHz la ionosfera es practicamente 
transparente, por lo que la temperatura de brillo decrece notablemente y tan solo es importante el efecto 
de las perturbaciones proximas. 

Finalmente, el ruido de origen humano o industrial presenta variaciones considerables si el entorno 
es industrial, urbano, rural, etc. Es dificil de predecir, pero en base a medidas realizadas en diversos tipos 
de entornos se generan curvas orientativas. En la figura 2.36 se representa la relacion entre la temperatura 
de brillo y la temperatura de referencia de 290 K para distintos entornos en funcion de la frecuencia, para 

polarizacion vertical que es 
predominante frente a la de 
la polarizacion horizontal. 
Se representa tambien, a 
efectos de comparacion, el 
ruido galactico. 

Es de destacar que 
las fuentes de ruido men- 
cionadas constituyen en 
ciertos casos la serial util 
que desea medirse. Asi, en 
radioastronomia es justa- 
mente la radiacion estelar 
la que desea conocerse, y 
en aplicaciones de radio- 
metria es posible determi- 
nar la altura de las olas del 
mar o los distintos tipos de 
cultivos sobre la tierra por 
la diferente temperatura de 
brillo observada desde un 
satelite. 



Frecuencia (Mhz) 


Fig. 2.36 Temperatura de brillo del ruido de origen humano en distintos entornos [UIT] 


2.7 Resumen 

Los factores que intervienen en la propagacion en el entorno terrestre son multiples, y cada uno de ellos 
afecta de forma distinta en las diferentes bandas de frecuencia. A continuacion se resumen los efectos 
mas relevantes para cada una de las bandas. A modo de ejemplo se eligen las bandas destinadas a 
servicios de radiodifusion. 

► Ondas largas (LW: 148,5 a 283 kHz) 

Corresponde a la banda de LF (30-300 kHz); la longitud de onda es superior al kilometro. Se 
obtienen grandes distancias de cobertura, basicamente por onda de superficie para distancias 
inferiores a 1.000 km y por reflexion ionosferica (modo guiado) para distancias superiores. 
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Debido a que la onda no se propaga por el interior de la ionosfera la recepcion es relativamente 
estable, si bien la interferencia entre la onda de superficie y la reflejada en la ionosfera puede 
dar lugar a desvanecimientos. La existencia de parasitos atmosfericos produce una mediocre 
calidad sonora. Dada la longitud de onda las antenas son pequenas en terminos de A; por tanto, 
para conseguir una relacion senal-ruido aceptable en el receptor, es necesario transmitir grandes 
potencias. 

► Ondas medias (MW: 526,5 a 1.605,5 kHz) 

Este es el conocido servicio de radiodifusion en onda media (OM), que se encuentra ubicado en 
la banda de MF. Durante el dia la propagacion se realiza por onda de superficie con coberturas 
del orden del centenar de kilometros. Durante el dia la capa D presenta una fuerte absorcion en 
esta banda de frecuencias por lo que no es posible la reflexion ionosferica. Por la noche, cuando 
la capa D desaparece, se produce propagacion por reflexion ionosferica en la capa E con 
alcances del orden de los 1.000 km. La propagacion ionosferica presenta desvanecimientos 
rapidos por modificaciones locales de las condiciones ionosfericas. Por otra parte, estos 
alcances nocturnos extraordinarios estan sujetos a interferencias por estaciones proximas al 
receptor que comparten la misma frecuencia. En estas bandas los parasitos atmosfericos son una 
fuente importante de ruido. 

► Ondas cortas (SW : 3,2 a 26,1 MHz) 

Corresponde a la banda de HF. En esta banda la propagacion se realiza por onda de espacio para 
distancias cortas (inferiores a 150 km). En este caso la difraccion en obstaculos o refraccion 
atmosferica pueden extender el alcance mas alia de la visibilidad directa entre transmisor y 
receptor. En esta banda la reflexion ionosferica en las capas E y F posibilita grandes alcances 
(varios miles de km). La propagacion ionosferica presenta desvanecimientos y variaciones 
horarias y estacionales. Es de destacar que en esta banda existe una zona intermedia denominada 
zona de silencio que no puede ser cubierta ni por onda de espacio ni por reflexion ionosferica. 

► Ondas ultracortas 
(BANDA I : 47 a 68 MHz). 

(BANDA II: 87,5 a 108 MHz). 

(BANDA III: 174 a 230 MHz). 

(BANDAS IV y V: 470 a 850 MHz). 

Corresponde a las bandas de VHF y UHF. En estas bandas se encuentran los servicios de 
radiodifusion en FM y television terrena. La propagacion se realiza por trayectos rectilineos que 
se modifican por la refraccion atmosferica. La difraccion posibilita en ciertos casos la recepcion 
sin visibilidad directa. La cobertura se encuentra limitada a algunas decenas de kilometros, si 
bien en ciertas aplicaciones es posible obtener alcances del orden de los 300 km mediante 
difusion troposferica, ello es a costa de emplear grandes potencias de transmision. En verano es 
habitual la formacion de conductos sobre el mar, lo que da lugar a grandes alcances y la 
posibilidad de producir interferencias. Esta banda esta libre de parasitos, por lo que se obtiene 
buena calidad de recepcion. 

► Microondas (10,95 a 12,5 GHz) 

Esta banda, comprendida dentro de la banda de SHF, esta destinada a la difusion de programas 
de TV por satelite. En este caso las antenas que se emplean son directivas y se encuentran 
apuntando hacia el cielo, por lo que los efectos de la tierra son despreciables. La atenuacion 
atmosferica es del orden de unos 2 dB (notese que la antena apunta a la orbita geoestacionaria 
situada sobre el ecuador) que puede incrementarse en caso de lluvia. Los efectos ionosfericos 
(rotation de Faraday) son despreciables y la temperatura de brillo del cielo es baja (alrededor 
de 50 K). 
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Cuestiones 

2.1 Se desea establecer un enlace a 100 MHz con polarizacion horizontal entre dos puntos 
separados 1 km. Suponiendo la aproximacion de tierra plana y conductora perfecta, ( ' ; a que 
altura colocarla las antenas sobre el suelo para obtener una interferencia constructiva entre la 
onda directa y la onda reflejada? 

a) 27 m b) 39 m c) 55 m d) 65 m 

2.2 Las perdidas por difraccion debidas a un obstaculo que obstruye la linea de vision directa de un 
enlace: 

a) Aumentan al aumentar la frecuencia. 

b) Disminuyen al aumentar la frecuencia. 

c) No varian con la frecuencia. 

d) Son infmitas. 

2.3 Entre una antena transmisora y una receptora, separadas 10 m, se interpone un semipiano 
equidistante de ambas; su borde esta situado a una distancia de 10 cm de la linea de union entre 
las dos antenas, obstruyendo la visibilidad. ( ',Para que frecuencia disminuira mas la serial con 
respecto a la que se recibiria en ausencia del piano? 

a) 8 GHz b) 4 GHz c) 2 GHz d) 1 GHz 

2.4 Para una comunicacion a 100 MHz entre dos puntos sin visibilidad directa, separados 100 km 
y situados sobre una Tierra supuestamente esferica y conductora perfecta, las perdidas por 
difraccion entre los dos puntos: 

a) Disminuyen al disminuir el radio equivalente de la tierra. 

b) Disminuyen al aumentar la separacion entre los puntos. 

c) Aumentan al aumentar la altura del las antenas sobre el suelo. 

d) Aumentan al aumentar la frecuencia. 

2.5 ^Que afirmacion es cierta respecto a la onda de superficie? 

a) Presenta variaciones entre el dia y la noche. 

b) Permite la propagacion mas alia del horizonte en las bandas de MF, HF y VHF. 

c) La polarizacion horizontal se atenua mucho mas que la vertical. 

d) El campo lejos de la antena es proporcional a la inversa de la distancia. 

2.6 La atenuacion por absorcion atmosferica: 

a) Es constante con la frecuencia. 

b) Siempre es creciente con la frecuencia. 

c) Presenta picos de absorcion a 22 y 60 GHz. 

d) Presenta picos de absorcion a 15 y 40 GHz. 

2.7 ^Cual es el fenomeno meteorologico que produce una mayor atenuacion en la serial en la banda 
de SHF? 

a) granizo b) nieve c) niebla d) lluvia 

2.8 ^Cual de las siguientes afirmaciones es falsa? 

a) La capa D solo existe de noche y refleja HF. 
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b) La capa E refleja de noche ME 

c) La capa FI solo existe de dla y refleja HF. 

d) La capa F2 refleja de noche F1F. 

2.9 El angulo de incidencia mlnimo de una serial de F1F en la ionosfera, para que se refleje: 

a) Disminuye si la frecuencia de la serial aumenta. 

b) Aumenta si la frecuencia de la serial aumenta. 

c) Es independiente de la frecuencia. 

d) Las senales de HF siempre se reflejan en la ionosfera. 

2.10 El alcance mtnimo de una reflexion ionosferica en la capa F, (altura = 300 km, N= 10 12 elec/m 3 ) 
para una frecuencia de 18 MHz es: 

a) 260 km b) 520 km c) 1.039 km d) 1.560 km 

2.11 Para una determinada concentration de iones en la ionosfera y a una altura dada, la distancia 
minima de cobertura por reflexion ionosferica (zona de silencio) 

a) Aumenta con la frecuencia. b) Disminuye con la frecuencia. 

c) No depende de la frecuencia. d) Depende de la potencia radiada. 

2.12 Una emisora de radiodifusion que emite a una frecuencia de 1 MHz es captada por la noche 
hasta distancias de 1.000 km. ^Cual es el fenomeno de propagacion? 

a) Onda de superftcie. b) Reflexion ionosferica en capa E. 

c) Reflexion ionosferica en capa F. d) Difusion troposferica. 

2.13 Cuando una onda de frecuencia inferior a 3 MHz se emite hacia la ionosfera, qque fenomeno 
no se produce nunca? 

a) Rotation de la polarizacion. b) Atenuacion. 

c) Absorcion. d) Transmision hacia el espacio exterior. 

2.14 ^Cual es la maxima frecuencia de utilization de una capa de la ionosfera cuya densidad 
electronica es de un millon de electrones por centimetre cubico, para una onda cuyo angulo de 
elevation es de 60°? 

a) 10,4 MHz b) 18 MHz c)18 kHz d) 10,4 kHz 

2.15 En 1901 Marconi realizo la primera transmision radioelectrica transoceanica utilizando una 
frecuencia de: 

a) 0,8 MHz b) 40 MHz c) 80 MHz d) 400 MHz 

2.16 Los radioaficionados utilizan en sus comunicaciones satelites en la banda de VHF. (j Que 
polarizacion utilizaria para optimizar la serial recibida? 

a) Lineal vertical. b) Lineal horizontal. 

c) Circular. d) Indistintamente cualquiera de las anteriores. 

2.17 ( ' ; Que frecuencia y polarizacion se utilizarian en una comunicacion Tierra-satelite? 

a) MF, circular. b) SHF, lineal, 

c) VHF, lineal. d) UHF, lineal. 
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2.18 ( ',Quc fenomeno permite establecer comunicaciones transoceanicas en C.B. (banda ciudadana: 
27 MHz)? 

a) Difusion troposferica. b) Refraccion en la ionosfera. 

c) Conductos atmosfericos. d) Reflexion en la luna. 


2.19 Una serial de OM es captada a 30 km de la emisora. El mecanismo responsable de la 
propagacion es: 

a) Reflexion ionosferica. b) Refraccion troposferica. 

c) Onda de espacio. d) Onda de superficie. 


2.20 (j Cual de las siguientes afinnaciones sobre la fuente importante de ruido en cada banda es 
incorrecta? 

a) Ruido atmosferico en 1-10 MHz. 

b) Ruido industrial en 10-200 MHz. 

c) Ruido cosmico en 100 MHz-lGHz. 

d) Absorcion molecular de gases atmosfericos en 1-10 GHz. 
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Problemas 


2.1 


a) 


b) 

c) 


d) 

e) 


2.2 


► 


► 


a) 

b) 


Un radioenlace de vano 50 km consta de dos antenas identicas, horizontalmente polarizadas y 
correctamente alineadas. La directividad de las antenas a la frecuencia de funcionamiento del 
radioenlace, 10 GHz, esta dada por 


D(6) 


Iqq sen(lOO;rsen0) 
100;r sen 0 


donde 9 es el angulo medido a partir de la trayectoria. 

Obtener la relacion senal-ruido en el receptor si la potencia del transmisor es 1 W, el ancho de 
banda 30 MHz, las perdidas totales del transmisor y del receptor 20 dB y la temperatura 
equivalente de ruido 1.000 K. Suponganse las condiciones de propagacion del espacio libre. 
(-.Cual sera la atenuacion producida por una celda de lluvia de intensidad 25 mm/hora y de 
extension 10 km? 

Calcular el efecto que tendra en el nivel de serial recibida una reflexion en tierra plana, supuesta 
conductora perfecta, situada en el punto medio de la trayectoria, paralela y por debajo de ella a 
una distancia: 
c.l) 10 m 
c.2) 375 m 

En identica posicion que en el apartado anterior, ^que efecto produciria un obstaculo en fonna 
de filo de navaja que bloqueara la trayectoria y la sobrepasase en 10 m? 

que altura minima habria que situar las antenas sobre tierra, supuesta perfectamente esferica, 
para que considerando la refraccion atmosferica no tuviera que considerarse el bloqueo de la 
Tierra? 


Se desea realizar un enlace entre dos puntos situados en dos montanas de 1.000 m de altura y 
distantes 60 km. Las opciones para realizar el enlace son: 

En linea directa teniendo en cuenta que a mitad de trayecto se halla un monte de 970 m de 
altura. 

A traves de un reflector pasivo equidistante de ambas antenas 40 km. 

Las antenas estan unidas al transmisor y al receptor mediante sendos tramos de guia de ondas. 
Evaluar las perdidas en el enlace para cada una de las alternativas, considerando la Tierra 
esferica, refraccion estandar, y la figura 2.9. 

Se decide llevar a cabo la primera alternativa. Calcular 
la relacion S/N del enlace, 
f = 3 GHz 
D = 34 dB 

Area del reflector = 10 m 2 
L . = 2 dB 

guia 

F receptor = 4 dB 
G r eeep,or=35dB 

B = 10 MHz 
T a = 150 K 
T = 290 K 

1 ambiente 

P T = 1 w 
R t .erra= 6370 km 
k = 4/3 



60 km 

ALTERNATIVA 1 
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2.3 Para la situacion de la figura, en la que existe un medio absorbente (a dB/km) a la temperature 
T m y de grosor D (km), situado entre la antena y una fuente lejana de ruido T b : 

a) Obtener la expresion de la temperature de antena T a , suponiendo 
que su radiacion esta totalmente dirigida hacia la region absorbente 
y la fuente de ruido. 

b) La atmosfera se comporta, a frecuencias de microondas, como una 
capa absorbente. Calcular T a de una antena apuntando al cielo, 
para f = 1 y 10 GHz y para los angulos de elevacion y/= 5° y 90°. 
Supongase un modelo de tierra plana, T b = 2,7 K, T m = 290 K, 
a = 0,0004 f- (GHz) dB/km y D = 4 km. 

2.4 La recepcion de una emisora de OM (f = 1 MHz) se realiza durante la noche a traves de una 
reflexion en la capa E de la ionosfera (h = 100 km, N= 2*10 3 elec/ cm 3 ). Esta reflexion se 
produce acompanada de una atenuacion de 20 dB. 

a) Calcular el alcance minimo, suponiendo un modelo piano. 

b) Para prever una buena recepcion se exige una relacion S/N = 30 dB. Si se utiliza como receptora 
una antena de ferrita de directividad 1,5, con una eficiencia rj l = 10‘ 5 ( T=300 K, T a = 10 11 K, 
B = 10 4 Hz) y como transmisora se emplea una antena de 1,8 dB de ganancia, calcular la 
potencia radiada necesaria. 

c) Con esta potencia radiada, obtener la distancia a la que es posible la recepcion mediante onda 
de superficie, con la misma relacion S/N. Considerense los casos de propagacion sobre tierra 
seca y sobre mar. 

d) Hasta que valor podria reducirse la eficiencia de la antena receptora, si se acepta un 
empeoramiento de 3 dB en la relacion S/N. 

e) ( ',Qnc sucederia con esta comunicacion durante el dia? 



2.5 Los radioaficionados se comunican a grandes distancias en la banda de 27 MHz mediante 
reflexion ionosferica. Se desean calcular los alcances maximo y minimo, empleando un modelo 
de tierra esferica, para que se establezca la comunicacion con una relacion senal-ruido mejor 
que 10 dB entre dos equipos iguales, teniendo en cuenta los siguientes parametros: 


ESPECIFICACIONES DE LOS EQUIPOS 

TRANSMISOR 

Potencia radiada: 14 W 

RECEPTOR 

Factor de ruido: 6 dB 

Ancho de banda de ruido: 4 kHz 

LINEA DE TRANSMISION A LA ANTENA 

Atenuacion: 2 dB 

Impedancia caracteristica: 15 Q. 

Relacion de onda estacionaria en la linea de transmision: 1,6 

ANTENA 

Directividad: 1,64 

Eficiencia ohmica: 0,95 

CONDICIONES DE PROPAGACI6N 

Temperatura de antena: 2,5 - 10 5 K 

Atenuacion en la reflexion ionosferica: 12 dB 

Radio de la Tierra: 6.370 km 
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Fundamentos de radiacion 


3.1 Ecuaciones de Maxwell 


Todos los fenomenos electromagneticos estan gobernados por las ecuaciones de Maxwell 




(3.1) 


87 


V ■ D = p 


V ■ B = 0 


junto con la ecuacion de continuidad, que es una manifestacion del principio de conservacion de la 
carga 



(3.2) 


De (3.2) y las dos ecuaciones rotacionales (leyes de Ampere y Faraday) se derivan las dos 
ecuaciones de la divergencia (ley de Gauss), por lo que estas dos ultimas no son realmente 
independientes y basta resolver las dos ecuaciones del rotacional junto con la ecuacion de continuidad. 

Hay que anadir a lo anterior la ley de Lorentz que da la fuerza que actua sobre una carga p, que 
se mueve con velocidad v , cuando se situa en campos E y B 



(3.3) 


En medios materiales hay que considerar la relacion entre los vectores intensidad ( E,H ) e 
induccion ( D,B ) mediante la permitividad electrica e y la permeabilidad magnetica p. 


D = e E = e 0 e r E 


(3.4) 


B = p H = p 0 [i r H 
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con e r y p r los valores relativos y £ 0 = (l/36n)- 10' 9 F/m y p o = 47 t 10' 7 F[/m los valores del vaclo. En 
medios lineales £ y jl no dependen de las intensidades de campo. En medios homogeneos e isotropos 
son escalares y constantes; en medios heterogeneos e isotropos dependen de las coordenadas de cada 
punto, son escalares y funcion de la posicion. En medios anisotropos son tensores. 

Ademas de la corriente de desplazamiento dD/dt, ya puesta de manifiesto expresamente en 
(3.1), pueden existir en cada punto corrientes de conduccion (ley de Ohm) J = cE, con la 
conductividad 0 en siemens/m. Para una corriente de conveccion originada por una distribution 
volumetrica de carga p moviendose con velocidad v, se tiene J = pv. Si todas estas corrientes se escri- 
ben explicitamente en la ley de Ampere (3.1) el valor de densidad de corriente J que en ella aparece 
sera unicamente la corriente impresa o forzada por los generadores aplicados al sistema. 

En el sistema internacional las magnitudes anteriores tienen las siguientes unidades: 
p: C/m 3 , J: A/m 2 , E: V/m, H: A/m 
D: C/m 2 , B: weber/m 2 = V-s/m 2 = tesla 

Para variaciones temporales armonicas de las fuentes se tiene 

J(r,t)=Re[j(ry*] 

donde J(r ) es un fasor, o vector complejo. Los campos tambien variaran de la misma forma y para los 
correspondientes fasores las ecuaciones de Maxwell toman la forma 

VxH = J + j (oeE 

VxE = r 3 .5) 

V ■ D = p 

V ■ B = 0 

que una vez resueltas para los campos daran el vector de campo real multiplicando por e ja> el fasor y 
tomando su parte real [Re] de acuerdo con el criterio anterior para las fuentes. 

El sistema (3.5) es un sistema general de ecuaciones ya que cualquier dependencia temporal de 
las fuentes puede ser descompuesta en su espectro mediante una transformada de Fourier, analizada 
cada frecuencia del espectro con su correspondiente amplitud y fase mediante (3.5), y transformando 
inversamente la solucion obtendriamos los campos correspondientes. A titulo ilustrativo 
transformaremos la ley de Ampere. 

Para la densidad de corriente tenemos 


= ~ r J a (r)e jw d (0 
2n 

J m (r) = \ 'j(?,l)e- jml dl 


(3.6) 


y analogamente las demas magnitudes de (3.1). La ley de Ampere se transforma en 

Vx P° dm = [°° J w (r)e jwt da +^~ T D a (r)e Jm dco 

J — OO J — OO fit * 00 

Agrupando en un miembro 
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j [V x HJ7)- J 0) (?)- /d) /\ (r )] e' m cfo = 0 

resulta 

Vxff # (?) = J.j?) + M(;) (3.7) 

y se obtendran analogamente el resto de las ecuaciones (3.5) para los espectros de cada una de las 
magnitudes. La forma de las ecuaciones es semejante a las del caso armonico. Una vez resueltas para 
los campos se aplicara su transformada inversa, defmida en (3.6) y se obtendra la solucion en cada 
punto e instante de tiempo. 

Si el medio posee conductividad ( a * 0) tendremos una corriente de conduccion en cada punto, 
que en la ley de Ampere se sumara a la corriente de desplazamiento, quedando en la forma 


VxH = J f uentes + a E + j weE = J fuentes + j co 


e-7 — 

V 


(3.8) 


de forma identica a la de partida si se introduce una permitividad equivalente o efectiva de valor 
£ eq = e-j'o/co, que resulta compleja debido a que las corrientes de conduccion y desplazamiento estan 
en cuadratura de fase. La permitividad relativa equivalente sera 


e* = = e'-j — — = e'-y'e" (3 9 ) 

e 0 ' coe 0 

donde e' es la permitividad del medio y e" = c>/co8 0 , que en analisis de propagacion resulta en un 
termino de atenuacion o perdida, debido precisamente a las perdidas ohmicas en el medio. En el 
analisis de la ionosfera ya hemos usado esta formulacion. 

En dielectricos se utiliza como parametro caracteristico la tangente de perdidas, defmida por 
tg 8 = e"/e'. Para buenos dielectricos toma valores entre 0,01 y 0,0001. 


3.1.1 Fuentes electricas y magneticas. Dualidad 


Hemos establecido las ecuaciones de Maxwell (3.1) para corrientes y cargas electricas, pero para 
ciertas situaciones es conveniente introducir, para simplificar los calculos de los campos producidos 
por corrientes, unas distribuciones ficticias de densidad de corriente magnetica M y de densidad de 
carga magnetica T. Las ecuaciones (3.1) quedan en la forma 


VxH 

VxE 




V ■ D = p 

V ■ B = x 


(3.10) 


En un problema general en el que estuvieran presentes ambos tipos de fuentes electricas y 
magneticas, la solucion se obtendria mediante la superposicion de las soluciones de un problema con 
solamente fuentes electricas y un problema con solamente fuentes magneticas, quedando en general 
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Fuentes electricas 
?\F 

VX//, =J + £— 1 
dt 


V x £, = -// 


3 //, 

3/ 


V-(££,)=p 

v(p//,) = o 

V- J + — = 0 
dt 


(3.11) 


Fuentes magneticas 

BE, 


Vx//, -£- 

dt 

VxE 2 = -M - n 

V ■ (e£, ) = 0 
V-(p// 2 ) = r 

V • M +— = 0 

dt 


3//, 

3r 


(3.12) 


Los dos sistemas de ecuaciones (3.11) y (3.12) son duales. Por ejemplo si sustituimos en (3.12), 
para el vacio, 


p=e 
e=p 
r = p 
M=J 
E = —H 
H = E 


(3.13) 


obtendremos el sistema (3.11), por lo que E u H x , y E 2 , M 2 son soluciones duales. 

En ciertas aplicaciones conviene introducir un conductor magnetico perfecto, con la condicion 
^tangendai = P ue es equivalente a tener una conductividad magnetica o m infmita. 

En general las condiciones de contorno en la superficie de separacion de dos medios (Fig. 3.1) 
si se incluyen fuentes magneticas, tomaran la forma 


- T £,. 6 , 

n \ 11 

«i .e, 

^ , < 5 j „ 

J S .M S 



El.Ul.Ol 


E o , Dn 


H 2 ,B, 


E 2 ,U2. a 2 


Fig. 3.1 Condiciones de contorno en discontinuidades entre 
medios 


n X (//, - //, ) = J, 

« x ( £, — E, ) = M, 

».(A-A)=o, ( 3 - 14 > 

n(B l -B 1 ) = i. 


donde « es la normal a la superficie de separacion y va dirigida del medio 2 al 1 . Los simbolos J s , M s 
a s y T v , denotan respectivamente las densidades superficiales de corrientes y de cargas. 
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El sistema de ecuaciones (3.11) permite 
interpretar la corriente J como un generador ideal 
de corriente (Fig. 3.2a); si se desconecta la fuente 
de corriente los extremos quedan en circuito 
abierto. 

Analogamente una fuente magnetica en 
forma de espira colineal con el conductor 
representa un generador ideal de tension. En la 
figura 3.2b, teniendo en cuenta que el campo 
electrico en el interior del conductor es nulo, 
podemos obtener 


t J = z/ 0 8(x)8(y) M = -4>V 0 8(p - a)8(z) 

' ' AS V -i. 


(a) 


n2an 

(b) 


Fig. 3.2 Generadores equivalentes de tension y de corriente 


V BA = E dl = -§E-dl =- JJ A5 VxE-ds = JJ^ M-ds (3-15) 

Se ha supuesto que AS - 0 y sustituyendo la expresion de M dada en la figura 3.2b, obtenemos 


V BA = JJ AS M-(~h d pdz = K 0 5(p-a)8(z)4>flt = V 0 (3.16) 

Los terminales quedan en cortocircuito al desconectar el generador. 


3.2 Potenciales retardados 


En todos los problemas electromagneticos, dadas unas fuentes y una region del espacio con 
condiciones de contorno apropiadas, se tiene que buscar una solution de las ecuaciones de Maxwell. 
En ciertos casos, como las ecuaciones de onda homogeneas, es posible encontrar directamente la 
solution de las ecuaciones. En general, es mas conveniente utilizar los potenciales como funciones 
auxiliares que simplifican la resolution de las ecuaciones, y a partir de ellos obtener los campos. La 
ecuacion V • B = 0 permite definir B en funcion de un potencial vector A mediante 

B = VxA (3.17) 

que sustituido en la ecuacion VxE = —dB/dt = -V xdA/ dt resulta en E + dA/dt = -VO, 
donde se ha introducido el potencial escalar O y queda 


E = -VO 


d_A 

dt 


(3.18) 


Sustituidos ambos campos en las leyes de Ampere y Gauss resultan las ecuaciones 


VxVxti = pj + pe — 
d t 


-VO - 


dA^ 

~d7 


9 — d ^4 — | — c) O 

V 2 A - p e -—2 = -V-J + V Vti + pty- 
dt I dt 


(3.19) 


d_ 

dt 


■ V 2 O V ■ A = ^ 
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y sumando lit; 


d 2 O 
dt 2 


en ambos miembros de esta ultima se obtiene 


V 2 


O — |1£ 


d 2 o 

dr 


P 

e 


_d_ 

dt 


( 

V-^ + |ie 


V 


do " 

dt 


(3.20) 


El potencial vector A se ha defmido solo mediante su rotacional, lo que permite poder 
imponerle condiciones adicionales y, en particular, fijar arbitrariamente su divergencia. Una forma de 
hacerlo es mediante la condicion de Lorentz 


V 


- 30 

A + |ie — — = 0 
d t 


que simplifica las ecuaciones de onda para los potenciales, con lo que queda 


(3.21) 


= (3.22) 

dt 1 

V 2 0- (3.23) 

dt 2 e 

La solucion de estas ecuaciones de onda, referida al sistema de coordenadas indicado en la 
figura 3.3, en el que los puntos de fuente se denotan con un sistema primado ( ?') y se reserva el sistema 
sin primar para los puntos de campo ( r ), toma la forma general (Anexo A) 



A(r,t) = 


| r-r' 

M r , t- 

V v W (3 . 24) 


4jt|r —r' 


V 


O(F,0 = 


P| r ,t 

(3.25) 

4ne|r -r 


Fig. 3.3 Sistema de referencia para el calculo de potenciales y campos 

Si las fuentes tienen una dependencia temporal armonica la solucion resulta ser 

A(r, t) = Re 

O (r,t) = Re 



My**) 


, 4 K\r-r'\ 


Re 

e im 

f p(F)e- lk ^ dv , 


• 

y 4 ne\r-r'\ 


(3.26) 


(3.27) 


o con la notacion que usaremos habitualmente 
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A{r) = 


p,/(r') e 


-jkR 


V 


47 iR 


-dv' 


Off) = 


p\ a -jkR 


P( r ') e 


V' 


4tzeR 


-dv' 


(3.28) 

(3.29) 


donde R = \ r - r' | es la distancia de un punto de fuente al punto de campo. 

Tambien se podria haber llegado a las ecuaciones (3.28) y (3.29), como se desarrolla en el 
Anexo A, de forma muy simple si tenemos en cuenta que las ecuaciones de onda de los potenciales 
(3.22) y (3.23) son lineales y, por tanto, permiten utilizar el concepto de respuesta impulsional. El 
potencial escalar G (r ) producido por un impulso de densidad volumetrica de carga p = d (F ) en un 
medio homogeneo (espacio libre) es la onda esferica 


Esta respuesta impulsional se conoce como funcion de Green, en honor de George Green (1793- 
1841), matematico ingles que introdujo el concepto del potencial en la fisica matematica. Asi, el 
potencial debido a una carga arbitraria p (r )se obtiene mediante la convolucion de la carga (excitacion) 
con la respuesta impulsional G(F), obteniendo la ecuacion (3.29) en la que R = \r-r’\. La ecuacion 
(3.28) para el potencial vector se obtiene de forma analoga. 


3.3 Expresiones generales de los campos 

Sustituyendo (3.28) y (3.29) en (3.17) y (3.18) y teniendo en cuenta que el operador V actiia sobre las 
coordenadas del punto de campo r (Fig. 3.3) se obtiene 


E = -V 


p(r')e 


-jkR 


471 zR 


dv' — j co 


J{ r')e~ jkR J , 
p. — _ dv = 


v 


4kR 


4ke 


v 



( P - jkR ^ 

p(r')V 

{ R ) 


+ j(0\XEj(r') 


( e ~J kR \ 

v * j 


dv' 


(3.30) 


pero 


por lo que resulta 


f e~ jkR 1 


r , n 


= 

- jk - — 

R 


R 

V > 


\ / 


e~ jkR - 

R 


R 


1 


17 , n 

E - 


jk + — 

47te 

J 

V' 

LI R ) 


-jkR a _ p -i kR 

e -—~ p (r')R ~ J e J (F') e —— 

K K 


dv' 


(3.31) 


y analogamente 
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B = Vx 


[iJ{r')e jkR _ n 

1* 

v 

\ e ~ ikR \ 

Cl v 

... 4 k R 4 k 

J V a/ 

V’ 

{ R ) 


xj(?jdv' 


B = —- 


4n 


v’ 


jk h — 
R 


—jkR 


R 


RxJ (r')dv' 


(3.32) 


Ambas son expresiones generales y exactas de los campos; en ellos se aprecian dependencias 
del tipo 1/R 2 y 1/R, que permiten escribirlos como suma de dos terminos, denominados campo proximo 
o inducido y campo lejano o radiado : E = E l + E r , H = H' + H r , que toman la forma general 


> Campos inducidos: 

E‘ 

47te „ 

(• - jkR 

\ R p(F') e , dV 
) v R- 

(3.33) 


H' 

= --JI 

4k 

-jkH 

[i?x J(r ')] dv' 

(3.34) 

► Campos radiados: 

E r 

•i — jkR 

r dv< 

(3.35) 


ir 

=--L 

4k *' v 'L 

-jkR 

^xJ(r’)l dv' 

- 1 R 

(3.36) 


Si kR « 1 tenemos k/R « 1/R 2 y dominan los campos inducidos, lo que corresponde a puntos 
proximos a la distribucion. 

La ecuacion (3.33) para E‘ es la ley de Coulomb con el factor de retardo e ~ jkr< en el integrando. 
La (3.34) es la ley de Biot y Savart, tambien con el mismo factor de retardo. En bajas frecuencias y 
para distribuciones de cargas y corrientes de dimensiones pequenas comparadas con X el factor de 
retardo es despreciable y obtenemos los campos estaticos multiplicados por Re [e ,< “] = cos (cot). En 
consecuencia, las capacidades e inductancias defmidas en electrostatica y magnetostatica siguen siendo 
validas para el caso de variacion temporal sinusoidal. 

En general estos campos inducidos, que estan en cuadratura con los radiados, dan origen a la 
existencia de potencias reactivas en la vecindad de la antena, y producen la aparicion de terminos 
reactivos en su impedancia. Para poder calcular la impedancia de la antena es necesario un 
conocimiento de los campos inducidos sobre ella misma. 


3.3.1 Aproximaciones a grandes distancias para los campos radiados 

En antenas nos interesa, en general, conocer los campos producidos en puntos muy alejados; en ellos 
los campos inducidos son despreciables en comparacion con los radiados y vamos a realizar en estos 
las aproximaciones para grandes distancias. 

Ademas, mediante la ecuacion de continuidad (3.2), podemos escribir E' solo en funcion de la 
distribucion de corriente J. Consideremos una distribucion arbitraria y tomemos el origen de 
coordenadas en un punto proximo o sobre ella misma (Fig. 3.3) y supongamos 
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como 


kR » 1; r » r' 

R = \r -r'\=[r 2 +r' 2 -2r -rf 


Tomando los dos primeros terminos del desarrollo en serie de Taylor de la expresion anterior, lo 
cual equivale a una aproximacion de rayos paralelos, podemos escribir entonces a grandes distan- 
ces 



La ecuacion de continuidad (3.2) permite escribir 

p(?')= v'J(?0 


(3.37) 

(3.38) 

(3.39) 

(3.40) 

(3.41) 


E = 


jk e 


-jkr 


47te 


v'L 


■ J (/ ’)- J\XE J (? ) 

JCO 


jkr-r' 


dv' 


(3.42) 


pudiendo transformar el termino de la divergencia 

j y . [ V ’ • ^')] e jkf r dv' = J r V- . [ J(?') e jkf ’ ]dv' - [ J(?') ■ V (e^ r ) dv' (3 . 43) 

Pero 

j V' • [ J {?' ) e jkf ■ ? ]</v' = J> , e jkf ' ? J {?' )-d?' = 0 (3.44) 

ya que en el volumen V estan contenidas todas las fuentes y no hay corriente J(r') que atraviese su 
superficie externa S’. Ademas como 

r = (cos a, cos (3, cos y) (3.45) 

F' = ( x \ v',z') (3.46) 

encontramos 


V' e jkk ' r = V'exp (j A'(x'cosa + v'cos(3 + ^’cosy)) = jkre jhr (3.47) 


por lo que resulta 
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J (v- j{P'))e jkfp dv' = -jk^J(P')-Pe Jkfp dv' 


jk e~ jkr 

4 ke r 


\ v \r(J{P ) • r) - J(P )] e jh '- p d\> 


(3.48) 

(3.49) 


Pero 


rx{rxJ^ = p(? ■ j )- J (r ■ r ) = p(r ■ J^j — J 


(3.50) 

por lo que finalmente se obtienen las siguientes expresiones para los campos a grandes distancias 


E r = 


7 co|a e 


jkr 


4 ji r 


r X (r X J J (?') e^ h ' dv' 


jk e 


-jkr 


H r = Px f j(7')e ikf p dv' 

4 k r V' 


(3.51) 


A = 


p. e 


-jkr 


\ j{P')e jkf r dv' 


4 k r J K' 

Se observa que localmente existe una onda plana, ya que 

P - 


E r = -J-Px H r = q H’ x P 


(3.52) 


donde q es la impedancia de onda en el vaclo. Tambien pueden escribirse los campos en funcion del 

potencial . _ 

E' - /oiPx(PxA) 

[ ’ (3.53) 


H r = - j — Px A 

' 11 


(3.54) 


Es decir, A tiene un caracter vectorial defmido por el de J; H’ es perpendicular a la direccion 
de propagacion r y a A ; E r es perpendicular ary H r . Resulta, pues, que tanto H r como E r estan 
contenidos en el piano perpendicular a la direccion de propagacion o radio vector r del punto donde 
estamos calculando los campos. Si A = A r P + A$ 0 + A^ (j> tenemos 

f x A — — 0 A^ + (]) Aq 

Px{PxA) = -QA e -(j>A t 

y sustituidos en (3.53) y (3.54) resultan las siguientes expresiones para las componentes de los campos 
de radiacion 


E r = 0 H r = 0 

E e =-jcoA e H e = j—A^, H 0 =-^- 

11 11 

E, = - jo, A, // = -j-A„ 

q q 


(3.55) 
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Es habitual escribir el potencial vector (3.51) en funcion del vector de radiacion JV, definido 
mediante la expresion 


Li e -J*r _ 

A = N (3.56) 

4 n r 

N = J j(r')e jtf r dv' (3-57) 


Resultan los campos y el vector de Poynting 

e~ jkr 

= ~j cop- N+, 

v 4nr v 

e~ jkr 

Eq = ~j COR- N g , 

4nr 

9 = Re \e x H*] = r 


= jk 


■N, 


e~ jkr 

4 nr 

a -J kr 


H t> = ~jk N e 

4 nr 


4X 2 r 2 


N. + JV* 


(3.58) 


(3.59) 


Los campos electrico y magnetico a grandes distancias tienen las componentes vectoriales e 
impedancia de onda correspondientes a una onda plana, mientras que la fase es la de una onda esferica. 
En una region pequena del frente de onda esferico la fase es aproximadamente constante, por lo que se 
observa el comportamiento de onda localmente plana antes mencionado. 

La potencia total radiada es 

p r = jjj-rds = (3<so) 


La intensidad de radiacion K, definida en (1.7) como la potencia radiada por unidad de angulo 
solido {els = r 2 dQ.) vale 


K = r 2 P = 

4X 2 L 


|7V e | 2 +K| 


(3.61) 


y f(8,<|>) = K(Q,§)!K mjix es el diagrama de radiacion de la antena (1.15). 

El calculo de la integral (3.57) se realiza sobre un sistema de coordenadas en el que la 
distribucion J(r') tenga una expresion simple, mientras que los campos (3.55) tienen su expresion en 
esfericas. Es necesario en muchos casos cambiar de sistema de coordenadas. A titulo ilustrativo 
supongamos conocido N en cartesianas N = ( N x , /V , /V- j y que deseamos obtener sus componentes 
esfericas (N r , N g , NJ 


N = (N ■r)r + (N-Q)Q+(N-ty)ty (3.62) 

Utilizando la matriz unitaria de transformacion 


f 

0 

= 

sen0 cosc|) 

COS0 COS(|) 

sen0 sent|) 
cos 0 sen (]) 

COS0 

-sen0 


X 

y 

(3.63) 

<i> 


-sent|) 

COS(|) 

0 


z 



resulta 
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N r = N ■ r = N x sen 0 cos (]) + N y sen 0 sen (]) + N z cos 0 
N e = N ■ 0 = N x cos 0 cos (]) + N y cos 0 sen (]) - N z sen 0 (3.64) 

= N ■ <j> = -N x senc|) + N y cos(|) 


Para cualquier otro sistema de coordenadas (Anexo D) debe procederse analogamente. 

Es tambien frecuente tener que calcular e' kr ' y, por ejemplo, en coordenadas esfericas obten- 
driamos 


r-r' = r'(r-P') = /’’[sen© sen0' cos(0-O') - cos0 cos0’] 


(3.65) 


Dos casos particulares interesantes de distribuciones de corriente son: 

► J = J z, que es el caso de hilos conductores rectos. (3.57) lleva a 

N = N z z: = 0, N e = -N z sen0 

lo que implica = H e = 0, y que el campo esta linealmente polarizado (E e ^ 0) y 

K = — ^VlTVJ 2 sen 2 0 
4 A. 2 


► Corriente con simetria cilindrica (espiras) 


J = J4? 
N = 


(3.66) 

(3.67) 


(3.68) 


lo que implica E e = = 0 y polarizacion lineal, horizontal en este caso (E^ * 0) y 




(3.69) 


3.3.2 Radiacion de corrientes magneticas 


Debemos analizar, ademas de los campos producidos por corrientes electricas J, los producidos por 
corrientes magneticas M , que denominaremos E m ,H m \ estos campos satisfaran, en el caso armonico, 
las ecuaciones (3.12) 


Vx 4 = —M — j W>B m 

V x //,„ = j(oD m 

V • D m = 0 
V-B m = x 


(3.70) 


cuya solucion general puede establecerse mediante un potencial vector F definido, a partir de V ■ D m = 0 , 
por 

D m = - V x F (3.71) 

que sustituida en la segunda ecuacion rotacional de (3.70) permite introducir un potencial escalar \)/, 
con el resultado 

H m = -Vv-ymF (3.72) 
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De las dos ecuaciones (3.70) restantes, que contienen las fuentes, se obtienen por sustitucion de 
D m y H m , previa imposicion de la condicion de Lorentz 

V-F + y'cope\(/ = 0 (3.73) 

las ecuaciones de onda para los potenciales 


cuya solucion es 


F = 


\ /I F + k z F = 


V 2 \|/ + k 2 \|/ = - — 


eM 

T 

d 


V' 


EMe~ jkR 

4kR 


dv', \|/ = 


' - -jkR 
le J 

v ,4n fiR 


dV 


(3.74) 

(3.75) 

(3.76) 


similar a la obtenida para A , ®, lo que permite escribir para los campos de radiacion expresiones semej antes 


ZJ 

11 rm 

= 0 

F =0 


= -y ®F e 

Efim ~ H H 

H<\ )m 

= -j®F^ 

E^m ~ ~ T1^0, 


Se puede introducir un vector de radiacion L para el problema magnetico dado por 


F = 


Ee 


-jkr 


47tr 




Jkr-f 


r dv' 


en funcion del cual los campos de radiacion toman la forma 

„-jkr 

L e > 


rr _ ..toee 

n e m - ~ J 


4jcr 

-jkr 


H ihm j 


C0£e 


-jkr 


4 nr 


^Qm 0 o in j 


. e 


'I'kr 


Efam d 0 m j 


. e 


—jkr 


2Xr 


(3.77) 

(3.78) 

(3.79) 


(3.80) 


La solucion general, cuando estan presentes fuentes electricas y magneticas, se obtiene por 
superposicion de (3.58) y (3.80) con el resultado 




E 0 = 


. e 


2 Xr 

-jkr 


2 Xr 




= 


" 


E± 

n 


K 

N 



+ — 

2 

+ 


2 ” 

n 


n 



f Je 0 r dv' 
iv- 


L 


f Me jkf r dv‘ 

JV 


(3.81) 
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3.3.3 Signiflcado de los vectores de radiacion 

Los vectores de radiacion N y L estan definidos mediante integrales semejantes, en un caso sobre 
fuentes electricas y en el otro sobre magneticas. En ambos casos se puede identificar que la relacion 
entre la distribucion de fuentes (7, m ) y los vectores de radiacion ( N, L ) es una transformada de 
Fourier. Para analizarlo con mas detalle para el caso electrico, podemos asignar a ken (3.57) y (3.79) 
caracter vectorial k = hr , dandole la direccion del radio vector del punto de campo. Tenemos 


entonces el vector de onda 

k = kr = k x x + k v y + k : z = kcosax + £cos|3 y + kcosyz (3.82) 

y en coordenadas esfericas (0, 4>) sus componentes cartesianas valen 

k x = £sen 9cos(f>, k v = k sen 0 sen 0, k z = ^cos0 (3.83) 

Tenemos tambien r' = x'x + v'y + z'z y de (3.57) resulta la expresion del vector de radiacion N 
N = N(kP) = N(k) = 7V(a,P,y) = 7V(0, cp) = f j(r)e jkP dv' (3.84) 

y en coordenadas cartesianas 

N = J°° e jk - x ' dx'j~ e jk ’ y ' dv' J°° e Jky J (x' ,y' ,z')dz' (3.85) 

que es una transformada de Fourier tridimensional. 

Por ejemplo, para un elemento lineal de corriente (dipolo) alineado segun z, tenemos 

7 (x',v',z')= ^2(z')5(x')5(j / ) (3.86) 


Si la corriente es uniforme y el elemento es de longitud C 


Z(z') 


J/ 0 |z'| < £/2 

[0 \z'\>U2 


resulta, realizando la integral (3.85), 

N = zj” Ux )e jk * x ’dx' J°° 8(y')e Jky/ dy' I 0 e jk * z ‘ dz' 


N = zl 0 £ 




sen 



(3.87) 


(3.88) 


_ jkr serlk — cos0| 

i = M L 


4 Kr 


k— cos0 
2 


Los campos radiados se obtienen a partir de (3.55). 


(3.89) 
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Si se comparan (3.57) y (3.79) con la forma habitual de las transformadas de Fourier para 
seiiales temporales (3.6) se observa la analogia entre ty r' , pero hay una diferencia en el signo de la 
exponencial para la equivalencia de CO con k . Por ello, debe utilizarse en tablas de transformadas 
directas la sustitucion de CO por - k . 

Es de destacar que la eleccion de la transformada con exponencial negativa se hace en sistemas 
temporales para poder considerar la serial temporal como una superposicion de seiiales armonicas e /M , 
para las que se conoce la respuesta del sistema; equivalentemente podria haberse hecho con el otro 
signo, superponiendo entonces seiiales e' jox . 

La utilization de la definicion de la transformada directa de Fourier con uno u otro signo no 
significa un cambio en las propiedades fundamentales de las transformadas, aunque para funciones 
impares implica una forma diferente. 

El cuadrado del modulo de la proyeccion N ± del vector de radiacion N sobre el piano tangente 
(3.59) es el diagrama de radiacion de la antena (no normalizado). Obtenemos, pues, el diagrama o las 
caracteristicas de radiacion en una direccion r mediante la transformada de Fourier de la distribucion 
de corriente de la fuente J(r') . Es decir, fuente y diagrama de radiacion estan en la misma relation que 
una serial temporal y su espectro frecuencial. Una vez conocido N, el paso a A y a los campos se hace 
fundamentalmente, constantes aparte, eliminando la componente radial y multiplicando por el termino de 
onda esferica e' ikr lr. La forma final de radiacion es una onda esferica que emana del centra de fase, 
se propaga con velocidad v = 1/^/jTe y cuyo valor en cada direccion viene dado por la transformada 
de Fourier de la distribucion de la fuente sin la componente radial. Los campos E y H mantienen 
entre si las relaciones de una onda plana, lo que se comprende considerando que una onda esferica vista 
a gran distancia se comporta localmente como una onda plana. 

Vamos a obtener a continuation una tabla comparativa para diversas iluminaciones o 
distribuciones de corrientes que surgen habitualmente en antenas. La obtendremos solo para una 
dimension, pero de (3.85) se observa que tambien es representativa de lo que ocurrira en el caso 
general, ya que las integrales se realizan en cadena. Tambien es frecuente que J (r') sea una funcion 
separable en coordenadas cartesianas y (3.85) se convierte en el producto de tres transformadas en una 
dimension. 

Supongamos funciones F(z’) defmidas en el intervalo (-C/2, C/2), con valor maximo 1 en el y 
valor cero fuera de dicho intervalo. Corresponde a una antena de dimension lineal C y distribucion de 
corriente F(z’). Las integrales de (3.85) toman la forma 



G{k z )= \"" 7 F(z')e^dz' 

(3.90) 

que con el cambio de variables 

z = z'- , u= k — 

i 2 

(3.91) 

se transforma en 

g( u ) = | \\f{. z )e 1Uz dz 

(3.92) 


Se obtienen para las siguientes distribuciones las soluciones indicadas 





F(z') 




1 


z' 

- 5 12 

11 2 


F(?')= 1 


:(«) = l 


senw 


(3.93) 
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F(z') = 1— Iz'l 

r 

senu/2 


g *■") " 2 


u / 2 


(3.94) 


^(z')= 1-0- A) 


/ z'- V 

L 


0< A<1 


sen u a . \ d 1 ( sen w ' 


/ \ „ sen u . \ u 

(") = * — + 0-a)- t 


I U 


(3.95) 


i 7 (z') = COS" 


“z* 


g(w) = —n\cosu/ <j(2/ + l) 2 - 


< (n- 1)/2 


/=0 




71 


2 (’ 


n impar 


(3.96) 


g(w) = ln\s>Qnuj u <j (2/) 2 - 1*, n par 


i = l 


TlPO DE 

1 

, 2 , ,, 


1-0- 

. (2 z') 

2 



KZ 



DISTRIBUCION 

1 z 

t 


A) bJ 



cos — 

l * 

‘I 


parAmetro 



A=1 

0,8 

0,5 

0 

n=0 

1 

2 

3 

4 

DIRECTIVIDAD 












RELATIVA A LA 

1 

0,75 

1 

0,99 

0,97 

0,83 

1 

0,81 

0,67 

0,58 

0,52 

UNIFORME 












ANCHO DE HAZ A 

0,88 

1,28 

0,88 

0,92 

0,97 

1,15 

0,88 

1,2 

1,45 

1,66 

1,93 

-3dB (radianes) 

M 

M 

XU 

XU 

XU 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

PRIMER CERO A 

PARTIR DEL MAXIMO 

Wt 

2 XU 

1 X/l 

1,06 

1,14 

1,43 

1 

1,5 

2 

2,5 

3 

(radianes) 




XU 

X/t 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

X/l 

NIVEL DE LOBULO 












PRINCIPAL A 

13,2 

26,4 

13,2 

15,8 

17,1 

20,6 

13,2 

23 

32 

40 

48 

SECUNDARIO (dB) 













Tabla 3.1 Parametros de radiacion de distribuciones unidimensionales de longitud H (H» X) 

La tabla 3.1 muestra diversos parametros para estas distribuciones en el caso U» X. La 
directividad relativa es la relacion entre la directividad de esa distribucion y la de la uniforme. El ancho 
de haz a -3dB resulta del orden de XM. en todas las distribuciones. 

Dada una antena de dimension tenemos k, = k cos 0, por lo que a cada direccion del espacio 
(valor de 0) se le asigna un valor de h_, pero |cos 0| < 1 y \k\ < k, luego nuestro espacio real se 
corresponde solo con una porcion limitada del espectro G (k_) obtenido; por ejemplo en la figura 3.4, 
que es la transformada de una distribucion uniforme, el valor maximo de u es u. = M/2 = nH/X. 
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Si C « K, resulta k z HJ2 ~ 0, por lo que todo nuestro espacio se transfonna en una region muy pequena 
en torno a u = 0 y en (3.88) o en la figura 3.4 se ve que g(u) ~ cte. 



Fig. 3.4 Portion del espectro que se corresponde con el espacio real 


Si C = X se introduce el primer cero, kJ/2 = ±n, que corresponde a direcciones 9 = 0,7t (cos 0 

= ± 1 ). 

Si C »X, u = kJ/2. una gran porcion de la transformada entra en el diagrama de radiacion, y 
este tendra un haz estrecho y tantos ceros de radiacion como dos veces la parte entera de f'/L 

De la tabla 3.1 se desprende tambien que la distribucion uniforme es la que presenta mayor 
directividad y el haz principal mas estrecho, pero tambien la peor relacion de lobulo principal a 
secundario; ello es debido a la manera en que la distribucion cubre el intervalo (-11/ 2, C/2) y a la 
discontinuidad en su extremo. Un decrecimiento gradual, como el que se produce en la parabola sobre 
un pedestal A al disminuir el valor de A, conduce a un ensanchamiento del haz y una mejora del nivel 
de lobulo principal a secundario. Ambos efectos son mucho mas patentes en la curva cos n (7tzV C) que, 
dado el decaimiento suave sin discontinuidades en las derivadas, resulta en elevadas relaciones de 
lobulo principal a secundario. 

En el siguiente cuadro se resumen las equivalences mas significativas entre sistemas y 
antenas. 


Sistemas 

Antenas 

Sistema de ecuaciones ordinarias lineales 

Sistema de ecuaciones en derivadas parciales 
lineales (ec. Maxwell) 

s(t) = J h(t- t') e(t')dt' 

A(r ) = p f G{r - r')J(r')dv' 

J V 


-jk\r-T-'\ 

h(t): respuesta impulsional 

H(co): ftmcion de transferencia 

G(r - r’) = — 

4n\r — r\ 

respuesta impulsional del sistema fonnado por 
las ecuaciones de Maxwell y todo el espacio. 

A grandes distancias: 


£(co) = J°° s(jt)e~ jm dt=e®h 

A(r) = ^ S f J(r')e^' dv' =J ®G 

4%r J V 
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La propiedad de desplazamiento de la transformada de Fourier nos permite calcular facilmente 
la fase de los campos radiados por una antena desplazada del origen. Si una antena que cuando esta 
situada en el origen tiene un vector de radiacion ,¥ () se desplaza al puntoF = a, su nuevo vector de radia- 
cion sera, segiin (3.57) 


N = J J(f 5 ) e jh r dv'= ]"</(«) e jkl { " + ‘^dv' = e' kr a N 0 


3.3.4 Regiones de Fresnel y de Fraunhofer 


_ , •• Region de 

Region de \ Fraunhofer 

Fresnel 


J , 



D : 

\ r-- 


— 2D 2 / X 


Hemos establecido la existencia de dos regiones, la 
de campos inducidos y la de campos de radiacion, 
pero no hemos marcado la frontera inferior de esta 
ultima. Vamos a establecerla para el problema 
unidimensional, aunque podria hacerse de forma 
similar para estructuras planas o tridimensionales. 
Consideremos una distribucion lineal de corriente 
de dimension D (que se corresponde con la 
dimension lineal de la antena o el diametro de la 
esfera menor que circunscribe la antena), que 
supondremos grande en terminos de la longitud de 
onda, como se indica en la figura 3.5. 

Hemos calculado en la seccion 3.3.1 el potencial vector A(r) para puntos alejados con la 
aproximacion R ~ r -r r' = r -z'cosQ , pero el valor exacto de R viene dado por 


Fig. 3.5 Regiones de Fresnel y de Fraunhofer 


R = (r z - 2rz'cos0 + z ,z ) 


/2n1/2 


( / /2 A 

1- 2— COS0 + = -T- 
r r 1 


1/2 


(3.97) 


que puede ser desarrollado en serie binomica 


, ! x x 2 x 3 

(1 + x ) 2 = 1 + + 

2 8 16 


y obtenerse 


(3.98) 


z 2 - ’ 3 

R = /•-z'cos0 + ^ — sen 2 9 + ^r-cos0sen 2 0H — 


2 r 


2 r L 


(3.99) 


Los dos primeros terminos del desarrollo en serie corresponden a la aproximacion de rayos 
paralelos (3.37), mientras que el tercer termino es la aproximacion parabolica de la circunferencia. 
Sustituyendo esta serie en la expresion exacta del potencial (3.28), tenemos 


47t 


■D/2 


zl(z') 1 - 


-jkR 


-D/2 


R 


-dz 


II ., [ Dl 2 , „ -jk— sen 2 0 -¥^^cos0sen 2 e 

:-^e~ jkr \ zl(z')e Jkzmse e 2r e 2r 
4nr J_ D/2 


(3.100) 


...dz' 
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Si nos acercamos hacia la antena desde r — > los terminos exponenciales del integrando salvo 
el primero, que es independiente de r, pasaran progresivamente de ser despreciables a tomar valores 
apreciables. La region desde r — > °o hasta la distancia en que cxp(-//t sen 2 0 z 2 /2r) aporta una fase de 71/8 
se conoce como la region de Fraunhofer o la region de campos radiados lejanos. En ella podemos usar 
la expresion del vector de radiacion N 

N = \ Dn z/(zV fe ' cose rfe' (3. iOi) 

J —DU 

que da origen a un diagrama de radiacion en dicha region independiente de la distancia r. Los campos 
radiados en esta region vienen dados por las expresiones de los campos lejanos (3.58). 

La situacion mas desfavorable del termino de fase es para z' = D/2 y 0 = jc/2. La distancia a 
partir de la cual se garantiza un error de fase menor que Jt/8 es: 


AD/2) 2 

2 r 



(3.102) 


y la region de Fraunhofer queda defmida mediante 

L^l<r<oo (3.103) 

X 

Si r < 2D 2 /A, habra que considerar en (3.100) el termino de fase en z' 2 y estaremos en la region 
de Fresnel o de campos radiados proximos, que se extiende desde r = 2D 1 /'k hasta la distancia en que 
el termino de fase en z' 3 adquiere valores iguales a jc/8, 


que resulta en 


k(D/ 2) 3 cosOsen 7 © _ jt 
2 r 2 ~ 8 


r = 0,6 (D 3 / X) V2 


(3.104) 


(3.105) 


Y la region de Fresnel queda defmida como 

0,6(£> 3 / X) V1 < r < 2D 1 / X (3.106) 

La zona de Fresnel tiene importancia linicamente en antenas grandes comparadas con la 
longitud de onda, como son las antenas de reflector. Dejara de existir teoricamente para D</J 1 0, pero 
esto carece de sentido porque una de las hipotesis de partida era D»X. En la zona de Fresnel 
obtenemos las expresiones de A y los campos a partir de 


N = 


J. 


Dt 2 z sen 9 

zl(z’)e ^ e /fe ' cos6 dz' 

- D/2 


(3.107) 


que es dependiente de r; tenemos, pues, que al pasar de la region de Fraunhofer a la de Fresnel el 
diagrama de radiacion empieza a cambiar con la distancia. La forma en que se produce este cambio es 
similar al paso de una serial temporal por un elemento con una distorsion de fase cuadratica. 


s(t) = — P S((o)e~ jaa)1 e jW dm 
2 k 


(3.108) 
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Estas dos regiones se consideran de campos lejanos o de radiation; para calcular los campos 
en la vecindad de la antena habria que recurrir a las expresiones de los campos proximos o indu- 
cidos. 


3.4 Teoremas de unicidad y equivalencia 

Vamos a introducir ahora dos teoremas que tienen amplia aplicacion en los calculos de los parametros 
de radiacion de aperturas que se realizaran en el capitulo 6. 

Supongamos un volumen V. limitado por una 
superficie .S', que contiene un medio homo- 
geneo con perdidas a > 0. Consideramos un 
conjunto de fuentes exteriores a el que 
producen campos E y H . El teorema de 
unicidad dice que si se conoce el valor de las 
componentes tangenciales de E o H sobre 
S, la solucion para cualquier punto de V es 
linica. Para demostrar la unicidad de la 
solucion, supongamos que existen en V dos 
soluciones distintas de las ecuaciones de 
Maxwell, E l ,H l y E 2 ,H 2 (Fig. 3.6), que toman el mismo valor especificado iixH o nxE 
sobre S. 

En cualquier punto de V tenemos a partir de (3.5) y (3.8) 



VxE l = - j(a\LH l 
Vx//j = (o + y'coe )E ] 
V ■ D, = 0 
V- fi, =0 


Vx£ 2 = -jm H 2 

V x H 2 = (o + j coe )E- 
VD 2 = 0 
VB, =0 


(3.109) 


Si construimos los vcc tores /i 2 - E { y H 2 - //, , tambien satisfaran estas ecuaciones y desarro- 
llando la divergencia de un producto vectorial tenemos 

( E 2 - E, ) x (H % - H, )* ] = (H 2 - H t j • V x (E 2 - E t ) - (i 2 - E t ) • V x (H 2 - H, j 

Sustituyendo las ecuaciones (3.109) e integrando en volumen resulta 


J s , te 2 -^i)x(^ 2 -^f 


• n ds' = 


(3.110) 


•'“J, 


wH 2 -H\\ -8 \E 2 -E l \ 


dv' + aj \E 2 -Ei\ dv' 


Sobre S ambos conjuntos de campos toman el mismo valor de componentes tangenciales de 
campo electrico o magnetico 


h x f E % - £, 1 =0 
«x(//, -H t ) =0 


(3.111) 
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En consecuencia la integral de superficie vale cero, lo que implica que las partes real e imaginaria 
de la integral de volumen han de ser cero. Dado que el integrando de la parte real es no negativo, 

| E 2 ~ E\ | 2 > 0, ha de ser cero el integrando y E 2 = E 1 . Analogamente, de la parte imaginaria se 
obtiene H 2 = H l , con lo que queda probada la unicidad de la solucion para medios con perdidas 
si se conocen los campos tangenciales en la superficie del volumen. 2 

En un medio sin perdidas, (7= 0, la solucion no es linica cuando se cumple J v ,M |-^2 _ -^i| dv' = 
= J £ |-E 2 - J?J dv' es decir, cuando las energlas electrica y magnetica almacenadas son iguales 
(fenomeno de resonancia). Por ejemplo, si S es la superficie perfectamente conductora de una cavidad 
resonante, existen infinitas combinaciones lineales de modos de la cavidad con hxE = 0 sobre S. 
Cuando se calculan campos radiados por antenas, se toma el volumen V como el espacio exterior a la 
superficie S, en el interior de la cual se encuentra la antena. En este caso no puede haber resonancia y 
la solucion es linica en V. 

A efectos del interior del volumen 
podemos sustituir el conocimiento de las 
fuentes exteriores a V por un conocimiento de 
los campos tangenciales electrico y magnetico 
sobre la superficie. 

Esta es la sustitucion que se utiliza en el 
teorema de equivalencia. Supongamos el volu- 
men de la figura 3.7 que rodea las fuentes; el 
volumen V al que se aplicarla el teorema 
anterior seria todo el volumen exterior a las 
fuentes, es decir, el limitado por S y la superficie 
del infinito. 

Si conocemos los campos que producen 
las fuentes sobre S sabemos por el teorema de 

unicidad que la solucion en cualquier punto de V es linica y, en consecuencia, puede ser determinada 
a partir del conocimiento de las componentes tangenciales n xE o fixH sobre S. Basado en esto 
podemos sustituir el problema de la figura 3.7 por uno equivalente en que dentro del volumen V 0 , que 
ocupan las fuentes, retiramos estas e imponemos campos nulos, pero sobre S mantenemos los valores 
tangenciales nxE y iixH (ambos problemas son equivalentes). En esta sustitucion, para poder pasar 
de valores de campos nulos a los valores de campos tangenciales existentes, tienen que existir 
corrientes equivalentes sobre S dadas por las condiciones de 
contorno (3.14), que implican la existencia de densidades 
lineales de corrientes electrica J s y magnetica M s sobre S, 
dadas por 



Fig. 3.7 Volumen extemo a unas fuentes 


J s = nxH 


M s = —nxE 


(3.112) 



Tal y como se indica en la figura 3.8 hemos sustituido el 
problema por otro equivalente, pasando de las fuentes reales o Fig- 3.8 Corrientes equivalentes 
primarias a otras equivalentes sobre S. 

A las corrientes J s y M s se las conoce como corrientes equivalentes. Los campos E y II sobre 
S son los campos primarios o iluminantes del principio de Huyggens. 
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Los campos en V se calculan mediante el teorema de equivalencia sumando la radiacion en 
espacio libre de todas las fuentes presentes en el problema equivalente: las corrientes equivalentes y las 
fuentes impresas en V, si las hubiera. El campo radiado por las primeras se denomina campo dispersado 
(scattered en ingles), E s , mientras que el radiado por las segundas se denomina campo incidente, E j . 
De esta forma, el campo total en V sera igual al campo radiado por las fuentes equivalentes mas el campo 
incidente, E = E i +E s . El campo dispersado a grandes distancias se calcula mediante (3.57) y (3.79) 



e jkPF ds' 

(3.113) 

4 = . 

J M s e jkf r ds’ 



En el interior de S, volumen V 0 , la suma de los campos incidente y dispersado es exactamente 
igual a cero. 

La validez del teorema de equivalencia tambien puede justificarse sin recurrir al teorema de 
unicidad, pues el problema equivalente es coherente con las ecuaciones de Maxwell: las cumple dentro 
de S (campos y fuentes nulos) y fuera de 5 (campos originales), mientras que la densidad volumetrica 
de corrientes equivalentes en la direccion perpendicular a .S' es una funcion delta de Dirac que en las 
ecuaciones de Maxwell del rotacional corresponde con la derivada de la discontinuidad de los campos 
en S. En consecuencia, el problema equivalente cumple las ecuaciones de Maxwell en todo el espacio, 
y la equivalencia con el problema original en V se justifica meramente por la eleccion de los campos 
en V, iguales a los del problema original. 

Como E = 0, H = 0 en el interior del volumen V 0 , se puede modificar el medio sin alterar 
esta condicion. Dos opciones claras son ocupar todo el volumen V o por un conductor electrico perfecto 
o por uno magnetico tambien perfecto (Fig. 3.9). 



Fig. 3.9 Problemas equivalentes con conductores electricos y magneticos 


Para el primero de los casos, las fuentes equivalentes J s coinciden con la corriente que las 
fuentes magneticas M, inducen sobre el conductor, segun la condicion de contorno J s = ft x ft y, por 
tanto, no radian en presencia del mismo. El campo dispersado es ahora debido unicamente a la 
radiacion de las fuentes M s e n presencia del conductor. Utilizando un simil de circuitos, podria decirse 
que el conductor cortocircuita las fuentes equivalentes J . . Analogamente, para un conductor magnetico 
perfecto, las fuentes magneticas coinciden con la tension inducida por las electricas y no radian. En 
este caso tenemos unicamente la radiacion de las fuentes electricas J... 

Las corrientes electricas inducidas en un conductor electrico perfecto o las magneticas 
inducidas en un conductor magnetico perfecto nunca radian. Si situamos una superficie cerrada 
infinitesimal alrededor de un elemento de corriente inducida, el flujo neto de potencia que atraviesa 
esta superficie infinitesimal es nulo: hay campos que entran y excitan la corriente inducida y campos 
que salen, radiados por la corriente inducida. Dentro de esta superficie infinitesimal ni se genera ni se 
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disipa potencia. En cambio, las corrientes impresas son excitadas por una fuente de seiial externa, que 
introduce energia en el sistema, y no hay flujo de potencia que entra en la superficie infinitesimal, solo 
flujo saliente que corresponde a la radiacion de la fuente impresa. 

La reduccion de dos tipos de fuentes equivalentes a una no implica en general una 
simplificacion del problema, ya que a diferencia de la situacion de partida, donde el medio es 
homogeneo, ahora hay que tener en cuenta la presencia del conductor y resolver el problema de 
radiacion de la fuente estando presente el conductor en el volumen V . En el caso particular de que la 
frontera de V o sea un piano, si se obtiene una simplificacion, ya que entonces la presencia del conductor 
puede analizarse mediante las imagenes de las fuentes. 

El teorema de equivalencia y las tres configuraciones de generadores anteriores tienen un simil 
circuital [Harrington ‘61] que permite comprender mejor las tres familias de fuentes equivalentes 
encontradas. Tomemos la interconexion de una red activa y una pasiva, que vamos a representar, segun 
se indica en la figura 3.10a, mediante un generador de tension V e impedancia interna Z g conectado a 
una carga Z L . En bornes de la carga existira una tension V y circulara por ella una corriente I. Si se 
compara este modelo con la situacion descrita en la figura 3.7, se observa que las fuentes situadas en 
V o equivalen al generador, el medio externo a las fuentes equivale a la carga y los campos E y H 
existentes en la superficie S a la tension V y a la corriente /. 

Vista desde la carga, la fuente puede sustituirse por dos generadores, uno de tension y otro de 
corriente, de valores identicos a la tension y a la corriente en la carga, mas la impedancia del generador, 
como se indica en la figura 3.10b. Esta red equivalente puede analizarse mediante superposicion, y se 
comprueba que se mantienen sobre la carga los mismos valores de tension y de corriente que en el 
problema original, pero ahora sobre Z g no existe tension ni corriente (F'=0, 7'=0). Como consecuencia 
de esto ultimo, puede cortocircuitarse o dejarse en circuito abierto Z g , por lo que resultan los nuevos 
generadores equivalentes de las figuras 3.10c yd, que se corresponden con la presencia, en la figura 
3.9, de conductores electricos o magneticos. 




Fig. 3.10 Generadores equivalentes de una fuente arbitraria 
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Aplicacion del teorema de equivalencia al calculo de campus radiados por antenas 

En el problema original tenemos unas fuentes impresas o primarias, correspondientes a la alimentacion 
de la antena, que radian en presencia de la misma, y unas corrientes inducidas sobre la superficie con- 
ductora de la antena que no radian. No podemos calcular la radiacion de las fuentes primarias en pre- 
sencia de la antena, pues la formulacion derivada de los potenciales retardados (3.24) y (3.25) (obteni- 
das en el Anexo A a traves del lema de Green A. 5) es valida unicamente en un medio homogeneo (espa- 
cio libre). Analogamente, en las ecuaciones (3.28) y (3.29), potenciales en el dominio de la frecuencia, 
la funcion e~ jkR /(4nR) es la respuesta impulsional -o funcion de Green- en el espacio libre. Para poder 
utilizar esta formulacion de espacio libre, nos vemos obligados a transformar el problema original en 
uno equivalente en el cual todas las fuentes se encuentren en un medio homogeneo. 

Esto se realiza mediante el teorema de equivalencia, que nos permite calcular los campos ori- 
ginales en V mediante la suma de los campos radiados en espacio libre por unas fuentes equivalentes 
J s y M s mas los radiados por las fuentes impresas existentes en V (no por las existentes en V 0 , que han 
sido eliminadas en el problema equivalente). Si hacemos coincidir la superficie S con la superficie de 
la antena, perfectamente conductora, las fuentes magneticas equivalentes son nulas, M s = 0, y el valor 
de las fuentes electricas equivalentes, J, = coincide con el de las corrientes inducidas en el pro- 
blema original. Cuando en el problema equivalente calculamos la radiacion de J s en espacio libre es 
un error muy comun pensar que se esta calculando la radiacion de las corrientes inducidas, que como 
sabemos no radian. Sin embargo, el conocimiento experimental o mediante modelos analiticos simples 
de las corrientes inducidas (ver capitulo 4) nos permite asignar un valor a las fuentes equivalentes J s , 
que de otro modo seria muy dificil de obtener. 

A la radiacion de las fuentes equivalentes J s hay que sumarle la de las fuentes impresas en V, 
que corresponden a la alimentacion de la antena. En muchos casos, como en las antenas del capitulo 
4, esta contribucion es muy pequena y puede despreciarse. En otros casos, como en el de antenas de 
reflector (capitulo 6), es necesario sumar la radiacion de las fuentes impresas (alimentador) para obte- 
ner un calculo correcto del diagrama de radiacion en todo el espacio: La superficie S coincide con la 
superficie del reflector. Las fuentes equivalentes .7 , de igual valor que las corrientes inducidas, ra- 
dian tanto hacia delante como hacia atras del reflector. Por el lado del alimentador, se suma la radiacion de 
J s con la del alimentador, que en muchos casos es despreciable. Por detras del reflector, practicamen- 
te se cancelan la radiacion del alimentador con la de .7 , obteniendo pequenos valores de campo en la 
zona de sombra. Si hubiesemos despreciado la radiacion de las fuentes impresas (alimentador), habria- 
mos obtenido un lobulo trasero igual a la radiacion de J s en la zona de sombra. En el peor caso (reflec- 
tor piano) este lobulo trasero incorrectamente obtenido seria simetrico del lobulo delantero. 


3.5 Teorema de reciprocidad 

Vamos a establecer el lema de Lorentz para 
un medio lineal e isotropo que ocupe un 
volumen V, con superficie exterior S como se 
indica en la figura 3.11. Supongamos dos 
conjuntos de fuentes de la misma frecuencia 
J a , M a y J A , M b que producen campos E a , 
H a y E h , H b respectivamente. Si tomamos, 

V-\_E b xH a -E° xH b \ 
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lo desarrollamos y sustituimos las ecuaciones de Maxwell (3.11) y (3.12), se obtiene 

V\E h xH a -E“xH h ] = [H“VxE h -E h -VxH a )- 
- [H b • V x E a - E a ■ Vx H h ) = E" ■ J h - H a ■ M h - E h • ./" + H b ■ AT 

de lo que resulta, mediante integration en volumen y aplicacion del teorema de la divergencia, 

J [E b xH a -E a xH b ]-ds' = ^ ^E a J b -H a M b -E b j a +H b -M a ]dv' (3.114) 

Para antenas el volumen es todo el espacio y su superficie exterior la del infinito; si se 
sustituyen en la integral de superficie los campos de radiacion (3.81) resulta, teniendo en cuenta que 
E e = T\ H r E i, = -^ H e y ds' = r ds'. 


J v [ Eb x H‘ ‘ - E a x H b ] ■ ds' = J s , [{E b H; - E b H « ) - (E a e H b - E%H b )] ds’ 
= J v , [(ti H b H; + v\HqHq ) - + r\H“,H b )] *' = 0 

Finalmente se obtiene el teorema de reciprocidad o lema de Lorentz 

J (I s -J h - H a ■ M h )dv' = J (£* • J a - II 1 ' ■ M a ) dv' 


(3.115) 


(3.116) 


En el se relaciona cada conjunto de fuentes con los campos que produce en esa posicion del 
espacio el otro conjunto de fuentes. Una sencilla aplicacion de este teorema es la siguiente: 

Supongamos fuentes M b = 0 y J h = p 8 (x - x 0 )8 (v - y 0 )8 (r - z 0 ), que es un elemento de 
corriente de direccion p situado en el punto ( x 0 ,y 0 ,z 0 ) y produce unos campos E b , H h en cualquier 
punto del espacio; una vez conocidos estos se pueden calcular los campos que produce cualquier 
distribucion de corrientes J a , M a y obtenemos de (3.116) 


p ■ EE (x 0 ,v 0 „z 0 ) = j (E b -r-H h -M a )dv' (3.117) 

que es realmente una integral de convolucion en la queE b yH h juegan el papel de respuesta impulsional 
o funcion de Green. Orientando p segiin tres direcciones ortogonales del espacio se obtendra E“ . 
Analogamente, H a se obtendria de los campos producidos por M b . 


3.6 Aplicacion del teorema de reciprocidad 

El teorema de reciprocidad puede aplicarse a cualquier elemento, dispositivo o medio siempre que se 
cumplan las hipotesis bajo las que ha sido derivado, basicamente las de radiacion en un medio 
homogeneo, lineal e isotropo, lo que ocurre en la imnensa mayoria de las situaciones reales y siempre 
en antenas que no se encuentren en presencia de un piano de masa. Si existiera dicho piano, ya no 
podrian sustituirse los campos de radiacion en la integral de superficie (3.115) y el resultado seria 
distinto. Tambien habra que ser precavidos en su aplicacion si el sistema incorpora elementos no 
reciprocos, circuladores o aisladores, o si la propagacion se realiza en un medio anisotropo. 
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Vamos a considerar dos antenas identificadas mediante los indices 1 y 2, que supondremos 
aisladas en todo el espacio. La situacion a) consiste en la aplicacion de un generador de corriente /" en 
la antena 1 y la medida de la tension en circuito abierto V 2 inducida en bornes de la antena 2. La 
situacion b) consiste en aplicar el generador /fa la antena 2 y medir la tension en circuito abierto L^en 
la antena 1, tal y como se indica en la figura 3.12. 

A1 no existir fuentes magneticas (3.116) se reduce a 


f E a ■ J h dv' = f E h ■ J a dv' 

JV' JV' 


(3.118) 


'? x 

Antena 1 



(/| = 0) 


Antena 2 


y teniendo en cuenta que J“ solo existe en la region 
terminal de la antena 1 (puerto 1 del cuadripolo 
formado por las antenas y todo el espacio 
circundante) y J b en terminales de la antena 2 
(puerto 2), tenemos 

f E? J^dv' = f Ei ■ j? dv' (3.119) 

JAntl JAnt\ 



Antena 1 Antena 2 


y como la corriente del generador fluye a lo largo 
de una linea y es constante 

(3.120) 

donde V 2 es la tension en circuito abierto creada en 
la region terminal de la antena 2 por la corriente /“. 
Analogamente 


Fig. 3.12 Aplicacion del teorema de reciprocidad a dos 
antenas arbitrarias 


f Ei -J\ dv' = - V, b (3.121) 

J Ant 1 


expresiones validas para cualquier cuadripolo o 
medio homogeneo, lineal e isotropo, es decir formado por elementos bilaterales, con el resultado 


V 2 a I 


b 

2 


V b 


(3.122) 


o equivalentemente 


XL 

n 


E= 0 


v± 

I b 2 


7,‘=0 


en la notacion habitual 


(3.123) 


Z 2] - 


J 12 


(3.124) 


Si hubieramos aplicado el teorema de reciprocidad con fuentes de corrientes magneticas, 
que como hemos visto son equivalentes a generadores de tension, obtendriamos en un desarrollo 
similar 


^21 - b | 2 


(3.125) 
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3.6.1 Consecuencias del teorema de reciprocidad 


Igualdad de impedancias en trasmision y en recepcion 

Aplicando el teorema de reciprocidad a dos antenas alejadas se puede representar la interaccion entre 
ellas mediante un cuadripolo, formado por las dos antenas y todo el espacio, con bornes de entrada en 
las regiones terminales de las antenas. Si suponemos la antena 1 como transmisora tenemos 


V\ — Z u I] + z I2 1 2 


(3.126) 


Antena 1 


V, 


[Z. 


-I, 

V , 


Antena 2 


donde Z„ es su autoimpedancia y 
Z p la impedancia mutua con la 
antena receptora, que si esta 
alejada tendra un acoplo debil, 
como vimos en la ecuacion de 
transmision. En consecuencia, en 
una antena en transmision tenemos 

Vi = Zn h 

que implica una impedancia en 
transmision aproximadamente igual 
a la autoimpedancia o impedancia 
de la antena aislada. 

Si invertimos los papeles y 
ahora la antena 1 es la receptora y 
la 2 la transmisora, la ecuacion 
(3.126) sigue siendo valida pero, 
en este caso, Z |2 I 2 es el producto 

de la impedancia mutua entre las antenas por la corriente en la antena transmisora y se comporta como 
un generador ideal de tension, ya que en general, aunque variasemos la impedancia de carga de la 
antena 1, no variara I 2 . 

Vista desde sus bornes (Fig. 3.13), la antena en recepcion se comporta como un generador ideal 
de tension Z 12 I 2 , con impedancia interna Z n . En consecuencia, las impedancias en transmision y en 
recepcion son iguales. 

La prueba anterior vale solamente para el caso de antenas alejadas, pero puede comprobarse que 
la igualdad de impedancias se cumple en cualquier situacion. Si los bornes de 2 estan cargados con una 
impedancia Z L se tiene, para la antena 1 transmitiendo, 



Fig. 3.13 Impedancia en transmision y recepcion de una antena 


V\ — Z n 1 1 + Z 12 1 2 
v 2 = Z 21 I\ + Z 22 1 2 = 


-Zl h 


[Z] 


V* LJZ 


Despejando / 2 en la segunda ecuacion y sustituyendola en la primera se obtiene la impedancia 
de la antena en transmision zl 


Z 


l 

T 


Y\_ _ ^ ^ 21 

h 11 ^22+^L 


(3.127) 
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Con la antena 1 actuando en recepcion, situaremos en los bornes de la antena 2 un generador de 
tension V e impedancia interna Z L y obtendremos la impedancia interna del generador equivalente a la 
entrada de la antena receptora; para ello habra que calcular la tension en circuito abierto y la corriente 
en cortocircuito del puerto 1. Para la tension en circuito abierto V' ca , se tiene 


Vi = 2,2 I 2 (/, = 0 ) 
v 2 = Z 22 I 2 = V-Z L I 2 

y resulta 

Vca = 2 12 1 2 



V 


2l2 

Z 12 + Z L 


y para la corriente en cortocircuito I 1 

0 = 2„ 7, + Z, 2 I 2 {ll=~h) 
= 2 2 , 7, + Z 22 1 2 — V — Z L 1 2 

de donde puede obtenerse 



4 = -h = v 


2, i (2 22 + Z L ) Z, 2 Z 2 , 


114 


Finalmente la impedancia en recepcion z), resulta 


Z 


l 

R 



2,2 2 21 
2 2 2 + 2/, 


identica a la impedancia en transmision. 


(3.128) 


Potencia entregada por una antena receptora a su carga 


Supongamos la antena receptora 2 (Fig. 3.13) con una carga Z L , que vamos a suponer adaptada 
Z L = (Z 22 y ~ R 22 -jX 22 . La tension en circuito abierto, o del generador equivalente en dicha antena 
es V ca = Z 21 /, y la potencia entregada a la carga P R2 es 


Pri ~ 


V . „ 


2 22 + 2 £ 


7?22 - 


/, r z- 


71 


4 ftr 


La potencia transmitida por la antena 1 es P n = |/,| 2 i? n y 


(3.129) 



Pt\ 4 R x , i? 22 


(3.130) 


La ecuacion de transmision (1.45) da una expresion alternativa para esta relacion de poten- 

cias 
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P R2 = A A ef 2 (3.131) 

P T l 4 Jt r 2 

donde r es la distancia que separa las antenas, Z), la directi vidad de la antena transmisora y A eC el area 
efectiva de la antena receptora y se han supuesto condiciones de maxima transferencia de potencia. 

Si intercambiamos las funciones de transmision y recepcion obtenemos 

I I 2 

p r\ _ \^i2\ _ Pri (3.132) 

P T2 4 R 22 Ri 1 Pf] 


Dado que en espacio libre el teorema de reciprocidad implica Z 2I = Z 17 , el resultado es la 
igualdad de potencias recibidas a igualdad de potencias transmitidas. 


Igualdad de diagramas de radiacion y de recepcion 

Para medir el diagrama de radiacion de una antena transmisora (1), mediremos para todas las 
direcciones del espacio la potencia que capta una sonda o antena receptora (2). Referido a la figura 
3.14, si la posicion a) es la de maxima radiacion, para cada posicion b) o direccion (\|/), la relacion de 
potencias recibidas P 2 / P 2 es el diagrama de radiacion de la antena 1 . Este diagrama tambien podria 
medirse manteniendo la sonda 2 fija y rotando la antena 1 en sentido opuesto (-\|/). 

Si situamos la antena 1 en recepcion, obtendremos el diagrama de recepcion como la respuesta 
de la antena al moverla en torno a su centra manteniendo la emisora (antena 2) fija, es decir, Pf l P{'. 
Ambas situaciones estan relacionadas por las siguientes expresiones en transmision 



y en recepcion 


zf _ 

z b 1 
a 12| 

to 

1 

z b 

^21 

i2 

p b 
_ r 2 

Zo 

R 

1 

7 a 1 
^12 

2 1 

7 a 

^21 

|2 pa 

r 2 


por lo que los diagramas de transmision y de recepcion de toda antena son iguales. 



Fig. 3.14 Medida de los diagramas de radiacion y de recepcion 
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3.6.2 Relacion entre parametros de transmision y de recepcion. Longitud efectiva 


Una vez establecida la igualdad de diagramas y de impedancias en transmision y recepcion resulta 
como consecuencia de (3.131) y (3.132) que el producto de la directividad de una antena por el area 
efectiva de la otra es constante en espacio libre, es decir, 

A A/2 = A A/ j (3.133) 

o bien para cualquier par de antenas en ausencia de piano de masa 


A 


A 


ef 1 


A 

A/ 2 


cte 


(3.134) 


Antes de poder determinar el valor de la constante vamos a obtener los valores de la corriente y 
de la tension en bornes de una antena receptora cuando incide sobre ella una onda, mediante el metodo 
conocido como el de la fuerza electromotriz inducida; para ello aplicaremos el teorema de reciprocidad 
a dos porciones de una misma antena, es decir, abriendo en ella dos puertos, uno en los bornes centrales 
de la antena y otro en un elemento dz a una distancia z del centra y analizando dos situaciones, la antena 

como transmisora y como receptora, tal y 
como se indica en la figura 3.15 para el caso 
particular de una antena de hilo recto orientada 
en } = z . 

En la situacion transmisora aplicamos 
en el puerto 1 un generador de tension V y 
medimos en el puerto 2 cortocircuitado una 
corriente I que no es mas que la distri- 
bucion de corriente de la antena transmisora. 
Para la situacion receptora, el campo incidente 
E\ definido como el campo que existiria en la 
posicion de la antena si esta no estuviera 
presente, equivale a instalar en el puerto 2 un 
generador de tension E‘ -dl , que a su vez 
produce en el puerto 1 una corriente de cortocircuito dl cc . El teorema de reciprocidad (Y 2] — Y l2 ) permite 
escribir 

V _ E' ■ dl 

~l~ dl x 


dz 2 


z=0 1 

O 


\\(z) 


?+ 


)!/ 


A$'Ac/z 
"fd/cc 


Antena Transmision Recepcion 

Fig. 3.15 Tensiones y corrientes en una antena 


dl =—IE'dl~ — IE'd( 

* V V 

y si sumamos todas las contribuciones df obtenemos para la corriente en cortocircuito 

/ = - f 1-E'dt (3.135) 

lC y Jam 

donde / es la corriente en la antena, que actua como transmisora al aplicarle un generador de tension 
V, e / es la corriente en cortocircuito inducida en la antena cuando sobre ella incide un campo E‘ . 
Como hemos obtenido la igualdad de impedancias en transmision y recepcion, tenemos tambien, 
teniendo en cuenta el circuito equivalente de Thevenin de la antena en recepcion, 
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7-entrada = = ~Y~ (3-136) 

donde /(0) es la corriente en los terminales de alimentation de la antena. La tension en circuito abierto 
V ca inducida en una antena de hilo por una onda incidente E‘ es, en consecuencia, 

V — f ~I ■ E dC j 'i i 

1(0) ■' l '" (3.1.3 /) 

que para el caso general de una densidad de corriente J (F)se convierte en 

V ca = j—f J(r)E‘(r)dv 

I(0) Ja * v v ' 

(3.138) 

que son expresiones completamente generales que han sido derivadas del teorema de reciprocidad 
para, a partir de un conocimiento de los parametros de transmision, 7 en este caso, obtener la respuesta 
de una antena I cc , V ca , cuando sobre ella incide un campo E\. Notese que la tension en circuito abierto, 
V ca , esta en contrafase con la integral del campo que la induce, E‘ (r) . Se trata de una “fuerza 
electromotriz inducida”, que tiende a oponerse a la causa que la origina. En terminos del teorema de 
equivalencia, el campo dispersado -debido a las fuentes equivalentes en espacio libre o a la fuente V ca 
en presencia de la antena- debe cancelar la componente del campo incidente paralela a la antena para 
que el campo total cumpla las condiciones de contorno sobre la superficie de la misma. 

La longitud efectiva es un parametro de diagrama, proporcional al campo radiado, cuya 
definition simplifica el calculo del coeficiente de polarization entre dos antenas. Se define longitud 
efectiva en transmision como la longitud vectorial de un hilo recto de corriente constante que a grandes 
distancias y en la direccion perpendicular al hilo radia el mismo campo que la antena que estamos 
analizando en una direccion dada, a igualdad de corriente de entrada 7(0). Segun (3.51), el campo 
producido a grandes distancias por una antena en la direccion r es: 

E = j(OLi^——rx(rx [ J (r ')e Jkh '" dv'\ (3.139) 

4 nr V J Anl ) 

que particularizado en la direccion perpendicular f ■ r 1 = 0 para un hilo recto de corriente uniforme 7(0) 
y longitud l ef resulta (3.89): 


E = -jco/df (0)7 e/ 



47T7' 


(3.140) 


Igualando ambas expresiones del campo se despeja el valor de la longitud efectiva en 
transmision: 


-«r 00 ~ ‘ 


7(0) 


-/•x 




(3.141) 


La longitud efectiva en recepcion se define como el vector 7 , que para una onda plana incidente 
desde la direccion r , E‘ =E' a e Jkf r ', verifica V ca =-£^-E‘ 0 , que es una generalizacion de (1.39). Puede 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


ANTENAS 


K 


comprobarse facilmente, con aynda de (3.138), que la longitud efectiva en transmision (3.141) tambien 
verifica la definition de longitud efectiva en recepcion: 


Ka V £ 0 7 ( 0 )L 




F' = 


‘ Tfo) ' ((®» * * f ) = 

: -t^)L' i(ry r <v- k = «'"'*• - 


(3.142) 


con lo que la longitud efectiva es igual en transmision y en recepcion. 

Para el caso habitual de una antena de hilo recto y longitud l con corriente l{p)z en fase, 
la longitud efectiva en el maximo de radiacion, que se encuentra en el piano perpendicular r-r’= 0 , 
r x(rXz) = z, sera 


! f = f— — f l(z) dz = tz— f ^F^-dz 
’ 7(0) v emHK\ 


i 1(0) 


(3.143) 


que equivale a la longitud fisica del hilo multiplicada por el valor medio de la distribucion de corriente 
normalizada. Este parametro indica la eficiencia con la que se aprovecha la longitud del hilo en la 
radiacion: por ejemplo, para una distribucion de corriente uniforme la longitud efectiva en la direccion 
del maximo coincide con la longitud fisica, £ ef = lz. 

Volviendo al cociente 7)/A eP estamos en situacion de poder calcular su valor. Vamos a hacerlo 
para un dipolo elemental de longitud 5 (ver apartado 4.1.1). Como la distribucion de corriente es 
uniforme, <! coincide con la longitud efectiva y de (1.38) obtenemos para el area efectiva en condiciones 
de adaptacion de impedancias 


^/T1 _ l 2 120 71 _3 X 2 

4 R r 320 7t 2 (f/7,) 2 


(3.144) 


Como para el dipolo elemental D = 3/2, por tener un diagrama de radiacion t(Q, 4>) = sen 2 0, 
obtenemos en general para todas las antenas que radian en espacio libre -sin piano de masa- y en 
cualquier direccion del espacio 

Ft = (3.145) 

D 4k 


3.6.3 Coeficiente de desacoplo de polarizacion 


Las expresiones (3.138) de la tension en circuito abierto y de la corriente en cortocircuito inducidas 
por una onda incidente sobre una antena contienen en el integrando informacion sobre la polarizacion 
de la antena y de la onda. 
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Se observa que si las corrientes en la antena J y el campo incidente E son ortogonales 
(JE = O') no se transfiere potencia de la onda a la antena. Por el contrario, si estan alineados 


(j-£ = |j| |.e|) la transferencia de potencia es maxima. Teniendo en cuenta la definicion (1.46) del 
coeficiente de desacoplo de polarizacion, C , diriamos que en el primer caso estan totalmente 


desadaptadas (C = 0), mientras que en el segundo hay adaptacion (C 
Para analizar en general este coeficiente es necesario 
tener en cuenta que J y E son vectores complejos, 
cuyas amplitudes y fases pueden variar a lo largo de la 
antena. Se puede obtener la expresion general del 
coeficiente de desacoplo de polarizacion suponiendo, 
como se indica en la figura 3.16, una antena centrada 
en el origen y una onda plana de polarizacion arbitraria 
incidiendo sobre ella en una direccion y sentido {-f ). 

Esta onda estaria creada por otra antena situada en la 
lejania en la direccion r. Seguiremos denominando 
1(0) a la corriente en bornes de la antena en transmision 
y representaremos el campo incidente E mediante su 
amplitud E 0 y un vector unitario de polarizacion e,. 


1 ). 


A z 




E‘ 


■- e r Eg e 1 ' 


(3.146) 


Fig. 3.16 Acoplo de polarizacion entre una antena y 
una onda incidente 


El vector de polarizacion es ortogonal a la direccion de propagacion (e r ■ r = 0) y toma alguno 
de los siguientes valores 


► polarizacion lineal: 

► polarizacion circular: 


► polarizacion eliptica: 


e r = 9 ; e r = (f> ; e r = cos a 9 + sen a 4> 


A = 7j( S + -'+) 

s, = -L(e-/i) 


(derechas) 

(izquierdas) 





a,b> 0, 0<a<7t (derechas) 

a,b> 0, 0>a>-7t (izquierdas) 


El coeficiente de desacoplo de polarizacion C p se define como la relacion entre la potencia 
recibida por la antena y la potencia que recibiria en condiciones de maximo acoplo de polarizacion: 




K 

2 

% 

. E' 1' 
1 ^o| 

2 

\v \ 

| ca I, 

2 | 

w 

2 1 

\f 1 

p'o 

2 \&t 


(3.147) 


donde e, = l e/ / 1 i ef | es la polarizacion de la antena y e r = E‘ 0 / \E ‘ 0 1 es la polarizacion del campo incidente 
-o recibido-. 
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La polarization de una antena puede defmirse en transmision como la polarization del campo 
que radia y en recepcion como la polarizacion del campo incidente que produce maxima tension en 
circuito abierto. Ambas definiciones conducen a un mismo vector de polarizacion de la antena, e, , 
igual al vector longitud efectiva normalizado. 

Como hemos situado el origen de coordenadas sobre la antena receptora, para calcular C p es 
muy importante tener en cuenta que el campo que radia la transmisora se propaga en la direccion , 
y su polarizacion sera igual a la que la antena transmisora radia en esta direccion (-r). 


3.6.4 Impedancia de entrada e impcdancias mutuas 

Existen varios metodos para calcular la impedancia de entrada de una antena si se conoce la 
distribucion de corrientes y, de ella, los campos radiados. El metodo mas directo es Z m =P/\l (0)~ donde 
P= [[ (ExH^ds es la generalizacion de la potencia (1.4) que atraviesa una superficie 5 que 

envuelve la antena. Si se toman los campos 
radiados a grandes distancias (3.58), el 
resultado de la integral es real y corresponde a 
la potencia radiada por la antena, de la que se 
obtiene la parte real de la impedancia de 
entrada, que es la resistencia de radiacion. Para 
calcular tambien la reactancia de entrada de la 
antena es necesario colocar la superficie S cerca 
de la antena e integrar los campos proximos. El 
resultado de la integral sera ahora un niimero 
complejo que permite obtener las partes real e 
imaginaria de la impedancia de entrada. 

Un metodo alternativo que requiere 
integrales mas simples es el de la fuerza electromotriz inducida (f.e.m.). La figura 3.17 muestra dos 
antenas que radian simultaneamente, alimentadas por sendos generadores ideales de corriente 7,(0) y 
/ 2 (0). En terminales de las antenas aparecen unas tensiones (f.e.m.) inducidas V l y V 2 . Podemos 
considerar el sistema como un cuadripolo con los puertos 1 y 2 en los terminales de las antenas. 

Como la impedancia interna de los generadores de corriente ideales es infinita, para calcular la 
tension que aparece en terminales de la antena 1 podemos aplicar la ecuacion (3.138) -obtenida para 
terminales en circuito abierto- si consideramos que el campo que incide sobre la antena 1 es la suma 
de la radiacion de las corrientes en ambas antenas. 



Fig. 3.17 Campos creados sobre los dipolos 


v, = - 


7,(0) 


Jj(^i + Ei yj]dv 


(3.148) 


donde J, es la corriente que circula por la antena 1 cuando actua como transmisora y la suma E\ + Ef 
no cumple la condicion de contorno sobre la superficie conductora de la antena 1, condicion que 
verifica unicamente el campo total E[ + E\ + Ef . 

Analogamente, repitiendo el razonamiento para la antena 2 se obtiene: 

V 2=--j^\S^\ + ^l)-J-i dv (3.149) 
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donde ahora J , es la corriente que circula por la antena 2 cuando actua como transmisora, E\ el campo 
producido en espacio libre por la antena 1 sobre la antena 2 y E; el campo radiado en espacio libre 
por las corrientes equivalentes de la antena 2. 

Manipulando (3.148) y (3.149) tenemos 


v , = 7 i(0) 

V 2 = h ( 0 ) 

que se pueden escribir en la forma 


” — t f E\-J dv 

i\ (o ) 2 1 


— — 1 — — f E\-J,dv 
7,(0)/ 2 (0)^ 


+ / 2 ( 0 ) 

+ / 2 ( 0 ) 


— 1 f E ]-J dv 

7,(0)/ 2 (0)J' 


— ^-f 

/ 2 (o) 2j 


E\-J -dv 


(3.150) 


Vy = Z n I x (0)+Z 12 / 2 (0) 
K 2 = Z 21 /, (0)+ Z 22 1 2 (0) 


(3.151) 


que es la presentacion normal cuando se trabaja con cuadripolos. Resultan las siguientes expresiones 
generales para la autoimpedancia Z u de cualquier antena 


= 


Vy 


h (o) 


M°) = ° 


(3.152) 


y para la impedancia mutua Z 12 entre dos antenas 


= (3153) 

Para calcular la autoimpedancia de una antena es necesario conocer el campo que la corriente 
que circula sobre la antena en transmision radia sobre la propia antena en espacio libre; y para la 
impedancia mutua el que crea sobre ella la otra antena. 

En las ecuaciones (3.152) y (3.153) se observa que 


Z n = I ™Z, 2 


(3.154) 


donde d es la distancia entre las antenas. 

Las ecuaciones (3.150) y (3.151) son de gran utilidad para analizar la radiacion de una antena 
en presencia de un obstaculo conductor. En este caso el obstaculo juega el papel de la antena 2 y es 
el campo que el obstaculo refleja sobre la antena 1. 

Cuando se considera la radiacion de una antena aislada en el espacio, o la distancia d con otras 
antenas u obstaculos es suficientemente grande para asumir Z n ~ 0 . la impedancia de entrada coincide 
con la autoimpedancia, Z in = Z u . Si se conoce la corriente que circula por la antena en transmision, 
calculada por ejemplo mediante los metodos numericos del capitulo 8, la ecuacion (3.152) nos 
proporciona un resultado muy preciso para la impedancia de entrada de la antena aislada. Sin embargo, 
en muchas ocasiones no se conoce bien el valor de esta corriente. En el capitulo 4 veremos como la 
utilizacion de modelos aproximados para la corriente permite obtener estimaciones razonables de la 
impedancia de entrada. 
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Cuestiones 

3.1 Tomando el rotacional de las ecuaciones de Maxwell se llega a la ecuacion de onda para el 
campo electrico, <',quc expresion es correcta? 

a) V 2 E+k 2 E = -jco\jJ-\?(p/z) b ) V 2 E - k 2 E = -jcopJ - V(p/e) 

c) V 2 E-k 2 E = -y'copJ + V(p/ e) d) V 2 E+ k 2 E = jwyj + V(p / e) 

3.2 Para una variation temporal arbitraria, ^que expresion es incorrecta? 

a) £ = -V<P b )B = VxA c )VxE=~— d)VB=0 

dt 

3.3 Sea una distribucion de corriente de densidad J = I 0 8(x)8(y)z. <',Cual de las siguientes expre- 
siones, para el potencial vector A , es erronea? 

a) A = 0 b) A g = -A. sen0 c) A = 0 d) A . = 0 


3.4 Para una distribucion de corriente J caracterizada por su potencial vector A{r) = z e~ Jkr I r 
en un medio e 0 p. 0 . 

( ;Cual de las afirmaciones sobre H es correcta, si . 


d 

( e~ jkr ' 

x d 

( p-j^X 
e ? 

dx 

, r J 

r dr 

1 r ) 


a) H y = 


c )H v =j 


— + ~ 
Po'' V r 

ke~ jh x 


b )H y =- 


e~ jkr x 


jk + — 
Po r V r 


Po'" 


d) H=0 


3.5 ( ',Cual de las siguientes expresiones para el campo lejano es incorrecta? 
a) E r = —jco A r b) E a = -jco A a 

c ) E «, = ~ i m A t, d) E = —VO - jcoA 


3.6 -,Quc expresion es correcta para el campo magnetico radiado por una corriente J ? 


a ) H = -j—rxA 
11 

c) H = —j — A 

11 


b )H= j—rxA 

' P 

d )H= /i(V x A) 


3.7 ( ',Cual de las siguientes ecuaciones para los campos radiados es incorrecta? 

a )E = -ri?xH b) E = ja>rx(r xA) 

. co , 


CO 2 ,-, 2 


c) 9 = r \A 

p I 


d) H = -j—rxA 

■n 


3.8 ( ;Cual de las siguientes afinnaciones para los campos a gran distancia de las fuentes no es 
correcta? 
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a) E y H son ortogonales entre si y a la direccion de propagacion. 

b) E y H estan en fase. 

c) |i?| /\h\ es la impedancia de onda del medio. 

d) El producto vectorial ExH* es nulo. 

3.9 En puntos muy alejados de una antena, ( ;cual de las siguientes ecuaciones es incorrecta? 

a)V-i = 0 b) V • // = 0 c)Er = 0 d)VxH=0 

3.10 Sea una distribucion lineal de corriente unifonne de la forma flyc). Si a esta distribucion se le 
superpone un rizado g(x), calcular la direccion angular, con respecto al maximo de la uniforme, 
en la que sera mayor el efecto del rizado en el diagrama de radiacion: 


a) 15° b) 30° c) 60° d) 90° 

3.11 Para la situacion de la cuestion anterior, () cual es la relacion entre los maximos del diagrama de 
radiacion de las distribucionesy(x) y g(x)? 

a) - 1 1 dB b) -14 dB c) -17 dB d) -20 dB 

3.12 Para una distribucion de corriente de la forma /( z ) = I 0 e~ jnzl1 , se producira un maximo de 
radiacion para: 

a) 0 = 0° b) 0 = 30° c) 0 = 60° d) 0 = 90° 

3.13 El diagrama de radiacion de una antena lineal, orientada segun z, con distribucion uniforme de 
corriente y longitud 3 X: 

a) Presenta 6 nulos. 

b) No posee nulos. 

c) No presenta nulos en la direccion del eje z. 

d) Presenta un nulo en el piano xy. 

3.14 Si en una antena lineal la distribucion de corriente uniforme se convierte en triangular, 
manteniendo la corriente a la entrada, los campos en la direccion nonnal varian en un factor: 

a) 1 b) 0,75 c) 0,5 d) 0,25 

3.15 ( ',Cual es la distancia minima a partir de la cual el diagrama de radiacion de una antena 
parabolica de 3 m de diametro, a 10 GHz, puede considerarse invariante? 

a) 30 m b) 80 m c) 200 m d) 600 m 

3.16 Una antena de dimensiones maximas 5 X produce, a una distancia de 100 X, un campo de 1 
mV/m. ^Cuanto valdra el campo a una distancia de 150 Xl 

a) 0,33 mV/m b) 0,5 mV/m c) 0,67 mV/m d) 1 mV/m 

3.17 El teorema de reciprocidad no se cumple en: 

a) La ionosfera. 


x < 5A 


/(x) = 1, g(x) = 0,2 cos^ ^ 
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b) Un medio con perdidas. 

c) Un dielectrico. 

d) Electrostatica. 


3.18 ( ',Quc magnitud produce los mismos campos radiados que N e = F(Q,§) ? 


a)4t> = 'n^e,<t>) 


b) ie=mf) 


c) L^=-F(Q,<\>) 

p 


d) Lq = "n 7^(0, 4>) 


3.19 Sea una distribucion de corriente magnetica de la forma M=Mz ; los campos a grandes 
distancias cumpliran: 


a) E = Ez 


b) H=Hz 


d) E = E 9 


c) E = E§ 


3.20 En el piano xy tenemos una distribucion de campos E = E x x, FI = H y y . Si al aplicar el teo- 
rema de equivalencia se obtiene J = H Jc, M= E x y , los campos radiados por las corrientes 
equivalentes son: 

a) Nulos en z> 0, no nulos en z<0. 

b) Nulos en z<0, no nulos en z>0. 

c) Nulos en el eje z\ no nulos en el resto del espacio. 

d) Nulos en el eje z + , no nulos en el resto del espacio. 
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Problemas 


3.1 Calcular la densidad de corriente de desplazamiento para los siguientes campos 
electromagneticos : 

a) Una onda de radiodifusion de 1 MHz que se propaga con un campo electrico de 1 pV/m. 

b) Una linea de transporte de alta tension de 50 Hz que soporta un campo electrico de 100 kV/m. 

c) El haz de un laser de 600 nm, en el espectro visible, que posee un campo electrico de 3 - 10 4 V/m. 

3.2 Dibujar la tangente de perdidas, en funcion de la frecuencia, en un nivel de la ionosfera donde 
la concentration de electrones libres es de 10 11 electrones/m 3 y la frecuencia de colision es de 
10 6 colisiones /segundo (supongase el campo magnetico estacionario nulo). 

3.3 Una antena situada en el origen de coordenadas tiene un vector de radiation N = x + jv + z. Ob- 
tener la expresion de los campos lejanos y representar los siguientes cortes de cada una de las 
componentes del vector campo electrico: a) cf) = 0; b) (() = jc/ 2; c) (|) = n; d) (|) = jc/4; e) 0 = Jt/2; 
f) 0 =3n/4. 

3.4 Demostrar que para una corriente arbitraria orientada segun el eje z la expresion jxH = V x A se 
reduce a p H 6 = sen 0 <)A jdr cuando se considera el campo lejano. Comprobar que un elemento 
de corriente en el caso anterior da correctamente el campo magnetico total. 

3.5 Una antena esta orientada segun el eje z y tiene un vector de radiacion ,Vj cuando su centra 
coincide con el origen de coordenadas. La antena se traslada manteniendo la misma orientation, 
pasando su centro a ser el punto r c = (x c ,y c ,z c ). Hallar el nuevo vector de radiacion N 2 . 

3.6 Una antena lineal de longitud Z)=10^,, orientada segun el eje z y con su centro en el origen de 
coordenadas, tiene una distribucion de corriente con amplitud uniforme y una variacion 
cuadratica de la fase: I(z) = I 0 exp(j27t(z/Z)) 2 ). que distancia de la antena se tendra el mismo 
diagrama de radiacion que el que se obtendria a grandes distancias para la misma antena 
manteniendo la distribucion de amplitud pero no existiendo variacion de la fase? (En optica, 
cuando una onda atraviesa una lente se introduce por esta un termino de fase cuadratico que 
provoca un enfoque a una distancia finita. Similarmente, se dice en este caso que la antena esta 
enfocada en la region de Fresnel, a diferencia de cuando no existe la variacion cuadratica de 
fase, que esta enfocada en el infmito.) 
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En el capitulo anterior se han encontrado las expresiones que nos permiten hallar los campos radiados 
por una determinada distribucion de corriente. En el presente capitulo se estudiaran las distribuciones 
de corrientes mas sencillas, las lineales. 

4.1 Antenas elementales 

4.1.1 Dipolo elemental 

Vamos a analizar los campos y parametros de radiacion de un elemento de corriente de longitud t : , 
mucho menor que X, recorrido por una corriente uniforme de valor eficaz I. Este elemento de corriente 
o dipolo elemental tiene importancia por si mismo, ya que un gran numero de antenas en baja 
frecuencia poseen estas caracteristicas y ademas, por superposicion de elementos de corriente, pueden 
ser analizadas distribuciones de mayor longitud y no uniformes, como veremos posteriormente. 
Consideremos la situation de la figura 4.1 con un hilo de corriente I, o la densidad correspon- 
diente J = I 5(x) 8(v) z . 

El potencial vector A vendra dado por la siguiente ecuacion (3.28) 



(4.1) 



que, para una distribucion lineal como la dada, toma la 
forma 



(4.2) 


x 


Para el dipolo elemental I es constante y dado que 
l«X, tendremos que para los puntos situados a una distancia 
r, se verifica {«r, R ~ r — z cos0 y 


Fig. 4.1 Dipolo elemental 
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rl/2 

J -e/2 


\iIe- jkR 

47 iR 


dz' 


M_ e^_ C en ejkz . cose d _, = p/l e~ Jkr sen(frcos0l/2) 
4n r J _</ 2 471 r kcosQi/2 


Finalmente obtendremos para r » f y ^ >> Q 

„-*>■ 


A = 


\iH e 


-z, 


N=Uz 


47 1 r 

A partir de esta ecuacion podemos obtener mediante (3.63) 

If. e~ jkr 

A g = -^4 z sen0 = -p sen0 

4it r 


4 = 0 

y los campos de radiacion, que de (3.55) resultan ser 

Kad = E e G = - 7 ®zl e 0 = j cop 


II e 


—jkr 


4n r 


-sen0 0 


- - /•' . /( e ~ jkr 

H ,ad = = — c[) = jk— sen© < 

q 4 71 r 


donde se ha tenido en cuenta que cop = At| y que Coe = kfr\. 
La densidad de potencia radiada viene dada por ( 1 .4) 


P = Re 


[ix//*] = 


(It) £cop 
I671 2 r 2 


sen 2 0 


(4.4) 


(4.5) 


(4.6) 


(4.7) 


que da como resultado un diagrama de radiacion de potencia (1.14) independiente de 4» y proporcional 
a sen 2 0. En la figura 4.2 esta representado el diagrama de radiacion para todo el espacio (representacion 
tridimensional) y para un piano que contiene el eje del dipolo, que dada la simetria de revolution del 
diagrama contiene toda la information de radiacion. El diagrama de radiacion de campo es similar en 
apariencia al de potencia, pero la funcion representada seria en este caso sen0. 




Fig. 4.2 Diagrama de radiacion de un dipolo elemental, tridimensional (izquierda) 
y corte en piano E (derecha) 
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La potencia total radiada se obtiene integrando la densidad de potencia creada por la antena sobre 
una superficie cerrada que la envuelva. Por comodidad se toma una esfera de radio r y resulta ser 


P = 


E 


P ds = 

s 1 6 7C 

M 

167T 


(7f) 2 £co|u f27t 


J '27l pK 

„ ‘*>J» 


sen 7 9r 2 send <70 = 


(4.8) 


k 2 r\2n [ 

JO 


sen 3 0 <70 = I 2 n- - T - 
2 y 2 3 


Conociendo P r y la intensidad de corriente a la entrada de la antena, la resistencia de radiacion 
resulta ser 

P - 2n - £2 80 7t 2 4 = 79()4 (4-9) 

X 2 


Rr = -$- = -1\- y 
' T 2 "2 1 1 2 


La directividad maxima (1.11) vale 


p . 

max _ 

4k 

4 k 3 

^ med 

ff p da 

max 

| | sen 3 0 <70 d<\> ^ 


1,5 


y en cualquier direccion (0,c|)) viene dada por (1.17) 


73) (0 , 4>) = L5 sen 2 0 


(4.10) 


(4.11) 


La expresion (4.4) del potencial vector A puede ser aplicada tambien para calcular los campos 
en una region mas proxima a la antena, ya que es valida para distancias comparables o menores que K, 
siempre que se siga cumpliendo f« r. El potencial A , ademas de las componentes dadas A g , A (i (4.5), 
posee una componente radial 

e~ jkr 

A r = A, cos0 = p cos0 (4.12) 

47t r 

que no da origen a campos de radiacion (3.55) pero ha de considerarse en el calculo de los campos 
proximos. 

El campo magnetico H puede obtenerse de (3.17) 



r 

r 0 

r sen 0 c|) 

1 1 

d 

a 

3 

|I r 2 sen0 

d r 

30 

3 cf) 


A,. 

rde 

r sen 0 A 


con el resultado de solo una componente 


77* 


77 

47t 



e jkr sen0 


(4.13) 


(4.14) 


ydeVx77= / me / 3 obtenemos 
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E r =l± 

4% 


r 2r\ 2 A 

3 

r j( 0 £r J 


,-jkr 


COS0 


(4.15) 


E e = 


It 

4k 


jkr | , ti 


1 


7'coer 


e jkr sen0 


En ambos campos se identifican los terminos en e~ Jkr /r de radiacion ya obtenidos. Los campos 
dominantes en la region inmediata a la antena, campos de induccion o proximos son 


ui _ It sen0 _ jkr 

■“(b . 2 ^ 

v 4n r 


(4.16) 
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que es la ley de Biot Savart, con un termino de retardo e~ Jkr aplicada a un elemento de corriente I de 
longitud f; para E obtenemos 


EL 


It 2cos0 _ ikr _ 2cos0 _ , kr 
r-e J = Qt r-e J 

4k j(0£r 4ner 


(4.17) 


Iljcnd e _ jkr = 0 ^jen0 g _ 
4 ji ycoer 3 47re 3 


con Q = ///co, que son los campos electricos producidos por un dipolo electrico de carga Q y momento 
dipolar Q(, con un factor de retardo e~ Jkr ; es decir, son los campos electrostaticos de un dipolo y a veces 
se les denomina cuasiestaticos. 

Los terminos del campo electrico proporcionales a 1/r 2 dominan en una region intermedia entre 
los de induccion y los de radiacion. La aparicion de un campo electrico inducido de tipo dipolar es 
consecuencia de la hipotesis de corriente uniforme de la que hemos partido. La ecuacion de 
continuidad requiere, para mantener una corriente no nula en los extremos, que se produzca en ellos 
una acumulacion de cargas, que por simetria seran del mismo valor pero de signo opuesto. Dado que 
la corriente es de forma Ie im , estas cargas variaran tambien como Qd m y siguiran a la corriente con un 
desfase de 90°; ocurre lo mismo con el voltaje entre ellas, lo que produce un comportamiento de tipo 
capacitivo en esta antena. 

La ecuacion de continuidad V' ■ J + dp / dt = 0,o bien su forma integral 


f J ■ ds' = — — f p dv' 
is' dtiv 

nos permite obtener la relacion entre carga y corriente. Aplicada a la carga negativa tenemos una 
corriente saliente 

/ = = jmQ (4.18) 


que da origen a un momento dipolar 


p = Qt = 


it 

j ® 


(4.19) 


En la figura 4.3 estan representadas las lineas de campo electrico originadas por el dipolo y las 
de campo magnetico debidas al hilo de corriente. Estas lineas de campo solo existen en la vecindad de 
la antena y si nos alejamos pasaremos de estas lineas de campo de tipo estatico a las originadas por los 
campos de radiacion; en este caso, y dado que son campos variables, las lineas de campo electrico 
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podran cerrarse sobre si mismas sin necesidad de un soporte de cargas, ya que se mantienen al existir 
un campo magnetico variable; lo mismo sucede con las lineas de campo magnetico. 



Fig. 4.3 Lineas de campo electrico (izquierda) y magnetico (derecha) 


El cierre de las lineas de campo se justifica a partir de las ecuaciones de Maxwell. La existencia 
de un campo electrico variable produce, por la ley de Ampere, una corriente de desplazamiento que 
origina un campo magnetico variable, y este campo a su vez por la ley de Faraday produce un campo 
electrico, con lo que se cierra el ciclo. 

Debido al caracter oscilante de las fuentes 
(e'“), cada medio periodo se invierte el sentido de 
la corriente y los signos de las cargas, lo que 
produce una inversion de las lineas de campo; 
debido al termino de retardo de la propagacion 
e /(t0 ' -kz\ en el diagrama de la figura 4.4, que es una 
representacion en un instante de tiempo fijo de 
las lineas de campo de un dipolo, se produce una 
inversion del sentido de las lineas cada A/2. 

Como consecuencia de lo anterior obser- 
vamos en un dipolo elemental electrico un 
caracter marcadamente capacitivo, unido a una 
pequena resistencia de radiacion. Por ejemplo, a 
una frecuencia de 300 kHz (A=l km) un hilo de 
{=100 m es practicamente un dipolo elemental si 
colocamos en sus extremos superficies conduc- 
toras donde pueda almacenarse carga, lo que 
produce una corriente practicamente constante en 

el hilo. En este caso se tiene que {/A = 0,1 y R r = 7,9 Q. Para esta misma frecuencia puede observarse 
que una antena del orden de 1 m, que es lo habitual en antenas receptoras de radiodifusion de OM, 
presenta una resistencia diezmil veces menor; puede comprobarse facilmente que es un valor muy 
pequeno, incluso en comparacion con las perdidas ohmicas, por lo que la eficiencia de perdidas de 
estas antenas es baja. La impedancia de entrada posee una componente reactiva de tipo capacitivo. De 
hecho esta antena es un condensador abierto, de tal forma que crea campos que se extienden a todo el 
espacio y que, en reception, penetran en el produciendo corriente. La figura 4.5 muestra la idea de la 
antena como condensador abierto. 

Tambien podemos interpretar, en terminos de la resistencia de radiacion de un dipolo, cuando 
se pueden producir perdidas de radiacion importantes debido a las dimensiones electricas de un 
circuito. Por ejemplo, si un hilo en un circuito tiene una longitud de 1 m presentara a 1 MHz una 



Fig. 4.4 Campos de radiacion de un dipolo elemental 
[Hertz 1889] 
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resistencia de radiation del orden de 0,008 Q, que es totalmente despreciable frente a sus perdidas 
ohmicas o a las tolerancias del circuito. Pero ese mismo hilo en un circuito a 30 MHz presentara una 
resistencia de radiacion de 7,9 Q, lo cual implica que se comportara como un elemento radiante, por lo 
que habra perdidas de serial, o bien que se comportara como una antena y captara interferencias del 
exterior. Elio implica que la longitud de los hilos en los circuitos es muy importante, tanto mas cuanto 
mas grandes sean las dimensiones del circuito en relacion a la longitud de onda, y que sus longitudes 
deben ser lo mas cortas posibles o deben blindarse. 



Fig. 4.5 Antena elemental vista como un condensador abierto 


Curiosidad: A partir de las expresiones de radiacion de un dipolo elemental, podemos seguir la 
justificacion de Lord Rayleigh del motivo de la coloracion azul del cielo. Para ello se 
baso en los efectos producidos en las moleculas gaseosas que constituyen la atmosfera 
(principalmente N„ O, y H,0), cuando sobre ellas incide la radiacion solar. A1 incidir 
una onda de frecuencia CG sobre una molecula polar se produce una orientation y 
seguimiento del campo por el dipolo molecular, lo que produce una situacion similar al 
dipolo considerado. Parte de la energia del campo incidente es transferida al dipolo y 
rerradiada por este con muy poca direccionalidad, la de un dipolo elemental. La potencia 
rerradiada sera proporcional a la intensidad incidente y dependent del valor del momento 
dipolar p y de la longitud de onda X; se puede ver si sustituimos en (4.8) 

(1C) 2 = (Qmef = p~ co 2 (4.20) 

que se obtiene 

p r = ^L p 2 w 2 k 2 = ^_ p 2 c 2 k 4 ( 4 . 21 ) 

6n 6n 

de la que se desprende que la potencia rerradiada es proporcional a CO 4 o 
equivalentemente a 1 /X 4 , lo que se conoce como la ley de dispersion de Rayleigh. 

La luz visible consta de radiacion entre el rojo y el azul (4.000-8.000 A) con A, rojo * 2X ^ 
por lo que la potencia radiada en el azul resulta ser 2 4 veces la radiada en el rojo. 

Los dipolos moleculares son radiadores mucho mas eficientes del azul que del rojo, por 
lo que al atravesar un rayo de luz la atmosfera se produce una dispersion y rerradiacion 
de energia mucho mas eficientemente en el azul. Es por eso que al mirar de la tierra al 
cielo, o del espacio hacia la tierra, se ve una coloracion azul, tanto mas intensa cuanto lo 
sea la radiacion incidente (estacion del ano) y menor sea el contenido de agua y 
contaminantes atmosfericos. 

En la puesta de sol los rayos llegan practicamente rasantes y han atravesado una gran 
portion de atmosfera (comparado con el mediodia cuando el sol esta alto sobre el 
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horizonte), por lo que han difundido practicamente toda la coloracion espectral del azul 
y queda unicamente la componente espectral roja (la atmosfera ha actuado como un 
filtro); de ahl que los rayos presenten una fuerte coloracion roja. 

La coloracion de las nubes es debida a que al condensar el vapor de agua en finas gotas, 
las moleculas que las forman rerradian coherentemente, por lo que la potencia difundida 
es proporcional al cuadrado de su numero, mientras que cuando estas moleculas se 
encuentran dispersas radian incoherentemente, como si fueran osciladores indepen- 
dientes, y la potencia rerradiada es proporcional a su numero. Por ello el vapor de agua 
solo se hace visible al condensarse para fonnar las nubes. 

Ejemplo 4.1 Dos dipolos elementales de igual longitud f se situan ortogonalmente y se alimentan con 
corrientes de igual amplitud, pero en cuadratura de fase / = (x + jy) ■ 

El vector de radiacion valdra 

N - If(x + jy) 

que en coordenadas esfericas toma, aplicando (3.63), la forma 

iV= 7£[sen0 (cos(f> + / sen([>)? + (cos([> + y sen<|))(cos00 + y 4>)] 


del que se obtiene el campo radiado (3.58) 


E rad = ~jkr[IE- e jtf (cos0 0 + y (j>) 

4 n r 

En el semiespacio z> 0 se tiene un campo polarizado elipticamente a izquierdas, salvo en 
la direction del eje z (0 = 0) que se convierte en circular. En el semiespacio z < 0 ocurre lo 
mismo, salvo que el sentido de la polarizacion es a derechas. En el piano z = 0 (0 = 71/2) la 
polarization es lineal segun <l> . Los valores del campo en estos casos son 


£(e)| 


6O7 zie / 

Xr 


+ cos” 


]_ 

0)- 


£(0 = 0 ) = 


607t/ £ 
Xr 


V2 


E 



607t I£ 
Xr 


El diagrama de radiacion de potencia (1.14) vale 


t (0, c>)= 


1 + cos 2 0 
2 


del que se deriva, segun (1.15), una directividad 
D=l,5, identica a la de un dipolo solo, si bien la 
forma del diagrama y la polarizacion de los campos 
son totalmente diferentes. 
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4.1.2 Espira circular elemental 


Otro radiador basico es una espira de corriente. Consideraremos primero una espira circular de radio a 
(a « X) recorrida por una corriente uniforme I y situada en el piano xy como se indica en la figura 4.6. 



Fig. 4.6 Espira circular elemental 


La corriente tiene orientacion <j>' y el vector de 
radiacion N (3.57) vale 

N = lt$)'e ikf r a (4-22) 

Teniendo en cuenta que sobre la espira 
r' = a y 0' = 7i/2 se obtiene de (3.65) 

r ■ P = flsenG cos((|) — 4>') (4.23) 

El vector unitario <p es funcion del an- 
gulo (I)' por lo que para obtener las compo- 
nentes N e y /V, es conveniente representarlo 
directamente respecto al triedro esferico en el 
punto de campo (r, 0, c(>) 




(4.24) 


que una vez sustituido (3.63) toma la forma 

0' = sen© sen((f> - §’)r + cos0 sen((|) - (f>')0 + cos((|) - 4>') c|3 
Se obtiene de (4.22) 


(4.25) 


N r = a/sen0 jj" e v'*' 3 sen 0 cos C4> — 4>’ ) sen ((f> - c{)') c/cf)' 

N e = alcosQ \ 2K e jkasw6cos{ *-V ) sen(<b-ty)dty (4.26) 

J 0 


J ( ^^ flsen 0 cos( *- V) cos(^-^)^' 


con el resultado N 0 = 0, ya que el integrando es una funcion impar, y analogamente N. = 0, aunque este 
ultimo, independientemente de su valor, no da origen a campos de radiacion. Las integrales anteriores 
son una representacion de las funciones de Bessel utilizada habitualmente 


J . (x) = — — (" e J xcosa coswa da 

2n J o 

(4.27) 


0 = ^ — f 2,l e y*cosa sennac / a 

2n 

de las que se obtiene lo indicado en (3.68) sin demostracion (N r = N e = 0) y 

N ( (,= j2naIJ l (ka sen 0) (4.28) 

que es valida para cualquier espira circular con una corriente uniforme. Para el caso particular a « 7. 
tenemos | A: o sen 0 1 « 1 y podemos usar el valor asintotico de J t (x) ~ x/2 para x « 1 
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N lSf = j kn a I sen 0 a«X (4.29) 

La intensidad de radiacion (3.61) resulta 

K = AkJ 2 = k 2 K 2 a 4 I 2 sen 2 0 , t(0,(|>) = sen 2 6 (4.30) 

4 Ar 1 v 1 4 A 

cuya representation o diagrama de radiacion es identica a la del dipolo elemental electrico, teniendo 
en este caso los campos polarizacion horizontal 

£e = 0 

e -jb- e -jkr (4.31) 

E 6 = -j cop AC = k~r\na I sen 0 

v 4nr v 4nr 

La potencia total radiada se obtiene de forma analoga a como se hizo con el dipolo, resultando ser 

P r = JJ 4 KdQ. = ^{kajl 2 (4.32) 

y la resistencia de radiacion 

R r = |r = 20n 2 {kaJ (4.33) 

A1 ser la forma del diagrama igual a la del dipolo elemental su directividad sera la misma, 

D=l,5. 

La resistencia de radiacion de la espira es del orden de (ka) 4 mientras que la del dipolo es de 
(k() 2 por lo que, a igualdad de dimensiones, es mucho menor la resistencia de radiacion de la espira 
que la del dipolo. Como las perdidas ohmicas seran del mismo orden de magnitud, la eficiencia de la 
espira sera mucho menor. Valores de rp ~ 10 -5 son habituales. 

Esta gran diferencia en la resistencia de radiacion es debida a que la espira es un contomo 
cerrado y para cada elemento de corriente existe otro en sentido opuesto, lo que produce un efecto 
cancelante. En la espira no existe acumulacion de carga en ningun punto mientras que en el dipolo se 
acumula en los extremos. 


Ejemplo 4.2 Con tubo de cobre de diametro 2b = 2 cm se construye una espira circular de radio 
a = 25 cm. A una frecuencia de 1 MHz resultaran los siguientes valores de 
resistencia e inductancia. 

La resistencia de radiacion se obtiene de (4.33), y vale 

R r = 1,5 • 10" 7 Q 

La resistencia de perdidas ohmicas se obtendra de 

1 2na a 
n a 2nb8 bc8 

Para el cobre a =5,8-1 0 7 S/m y la profundidad de penetracion 8 vale a 1 MHz 


4 

8 = (jt/po) 2 = 0,066 mm 
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de lo que resulta una resistencia de perdidas R n 
La inductancia de la espira vale 





L ~ \ia 

In — 

-2 

L l b \ 

_ 


y la reactancia de entrada X e = L (0 = 6,5 Q. 


= 6,5-10' 3 Q. y una eficiencia p, =2,3-10' 5 . 
1 |xH 


4.1.3 Solenoide cargado con ferrita 


Una antena muy usada en receptores de radiodifusion es un solenoide (apilamiento de varias espiras) 
cargado con un nucleo de ferrita, que actua como material de alta permeabilidad. Analizaremos 
primero una espira cargada con ferrita. 

A1 introducir un material magnetico en el interior de una espira se produce un aumento de la 
intensidad de campo magnetico y de flujo a traves de esta y por la ley de Faraday tenemos un 
correspondiente aumento de la fuerza electromotriz inducida en la espira, que es realmente la tension 
que medimos en homes de la carga que pongamos en la espira 

V = i c E-df'= ~§ s B-ds = — j G)\i. 0 \L e H A (4.34) 


donde A es el area de la espira, H la amplitud del campo magnetico de la onda incidente y |i, la 
permeabilidad efectiva de la ferrita. Esta ultima es un valor que depende de la permeabilidad intrinseca 
del material aislado, p p y de su geometria 


V-f 

l + £»(H/-l) 


(4.35) 



Relacion longitud/diametro 
del nucleo 

Fig. 4.7 Grafica de D en funcion del aspecto del nucleo 


donde D es el factor de desmagnetizacion que 
depende de la fonna del nucleo. La figura 4.7 
muestra el valor de D para un nucleo de ferrita 
cilindrico en funcion de la relacion entre la 
longitud y el diametro del nucleo. Para un nucleo 
que fuese una aguja fina se tendria D 0, para un 
disco de poco espesor D ~ 1. Para los solenoides 
son habituales valores de D del orden de las 
centesimas. 

La relacion entre la fuerza electromotriz 
inducida en la espira cargada con el nucleo y en 
la espira sin cargar es 


ferrita 


= 


(4.36) 


Es posible obtener valores de u c del orden de 10 2 -10 3 con materiales comerciales. Si colocamos 
N espiras sobre el mismo nucleo la relacion anterior se vera multiplicada por N. 

La directividad de la bobina de N vueltas sera la misma que la de la espira sola, pues el hecho 
de poner N espiras, siendo la antena elemental, equivale a tener una sola espira por la que pasa una 
corriente N veces mayor, y por lo tanto el diagrama de radiacion es el mismo. Por la misma razon el 
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area efectiva es la misma. A1 aumentar la tension inducida, siendo la intensidad del campo electrico 
incidente la misma, la longitud efectiva aumentara en el mismo factor y la resistencia de radiacion 
segun el cuadrado 


R, 


r ferrita N vueltas * r ? 2 

= N~ \i e 


(4.37) 


Sin embargo, esta mejora en la resistencia de radiacion se pierde en parte debido al aumento de 
las perdidas en la antena por el aumento de la resistencia ohmica del hilo y las perdidas en el tuicleo 
de ferrita. Valores tipicos a 1 MHz son r| ; ~ 1 0" 5 - 1 0 -6 . 


4.1.4 Expresiones generales de N para dipolos y espiras 

Vamos a analizar un pequeno elemento de corriente J(r') definido en una region de dimensiones 
pequenas comparadas con la longitud de onda. Es decir, si suponemos el sistema de coordenadas con 
origen en la distribucion de corriente, tendremos que /« X. El potencial vector A se ha visto (3.56) 
que se obtiene a partir del vector de radiacion, dado por 

N = \ v ,J(r')e jk ' r dv' (4.38) 

Para el caso de antenas elementales se tiene que krr'« 1 (/ « X) por lo que podemos desa- 
rrollar la exponencial del integrando anterior en serie de Taylor y quedarnos solo con los terminos mas 
significativos. Los dos primeros terminos de dicho desarrollo son 

e ]kf7 ' = 1 +jkr ■?+... (4.39) 


Dipolo elemental 

Si se toma solamente el primer termino del desarrollo se obtiene 

N = j (f')dv' = -j r'(V'-j(r'))dv' (4.40) 

La ultima igualdad puede comprobarse para cualquier componente, por ejemplo x, de la forma 
siguiente 

v • (y J (?')) = v y • J(r')+ y v ■ j(f) = j x + y v J (?) ( 4 - 41 ) 

que integrada en volumen sobre la fuente resulta 

- J ( . y (V- • J ( r'))dv' = j v ,J x dv' - j v V’ ■ (y J (f'))dv' (4.42) 

La segunda integral de la derecha resulta nula por ser igual a 

J V' (y J{r'))dV = J y J(r')-nds' = 0 ( 4 - 43 ) 

ya que al contener S' todas las fuentes no hay flujo de corriente a traves de ella. Finalmente se obtiene 

- J r *' ( v ' ' J (r'))dv' = j r J x dv' ( 4 . 44 ) 
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y de forma analoga para las otras componentes, con (4.40) como resultado. La ecuacion de continuidad 
(3.2) permite escribir (4.40) en la forma siguiente 

N = \ y , /cop (r')r' dv' = jap (4.45) 

con p el momento dipolar electrico definido de forma similar a electrostatica 

P = J r P (f')r'dv' (4.46) 

que ya hemos encontrado al estudiar el hilo de corriente elemental. 


Espira elemental 


Si realizamos el mismo analisis para una espira o contorno cerrado piano, recorrido por una corriente 
uniforme (Fig. 4.8) encontramos, debido a que no existe acumulacion de carga en ningun punto del 
circuito, que 

p = o, f ,j(p) dv ' = 0 ( 4 - 47 ) 


138 


por lo que debe tomarse el segundo termino del desarrollo en serie anterior (4.39). De esta forma queda 

N = J ,jk(r-r')J(f')dv' ( 4 - 48 ) 

que resulta ser, para un hilo de corriente (espira plana) 



N = jkj> (r-r') I dl' (4.49) 

Si representamos las componentes de r y P mediante 
r = (cos a , cos (3 , cos y), P = (x’, y',zj (4.50) 

la ecuacion anterior toma la fonna 


II 

/ (x' cos a + y' cos (3 + z 

y mediante la relation 




£ V dV = 

ri x V' i|/ ds 


teniendo en cuenta que V' x' = x, V' y' = y, 

V' 

z' = z , obtenemos 

N = j k I n' x r ds' = 

j k 

JJ / n' ds' 

x r = 

donde m es el momento dipolar magnetico 




m = 

JL 

I «' ds' 



(4.51) 

(4.52) 


(4.53) 


(4.54) 


dado por el producto de la corriente por el area de la espira, con orientation normal a ella. Por ejemplo, para 
una espira circular se tiene que m = Ina 2 . La forma de la espira plana no es relevante, sino unicamente su 
area, por lo que son validas las expresiones de la espira circular sustituyendo Tier por el area de la espira. 
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Las expresiones (4.45) y (4.53) son validas para dipolos y espiras elementales en general, y del 
desarrollo anterior se puede observar facilmente la diferencia de comportamiento entre el caso 
electrico y el magnetico, siendo estos ultimos derivados de un termino de orden superior respecto a k 
(1 para el dipolo electrico y krr' para el magnetico). 

Desarrollos para antenas no elementales, aquellas en las que r no es mucho menor que X, 
podrian realizarse de la misma forma, debiendo tomar en (4.39) terminos de orden superior que darian 
origen a desarrollos en multipolos, de forma similar a como se hace en electrostatica y magnetostatica. 


Ejemplo 4.3 Una espira cuadrada elemental de lado a, recorrida por una corriente uniforme /, se 
encuentra sobre el piano xy y centrada en el origen de coordenadas. La estructura puede 
analizarse de dos maneras: directamente como una espira elemental, o descomponiendo 
la espira en sus cuatro lados que se pueden analizar como dipolos elementales. 
Analizandola directamente como espira, el vector de radiacion valdra: 

N = jkkr zxr = jklcr send (|> 

Descomponiendo ahora la espira en sus cuatro lados, el vector de radiacion de cada uno 
de ellos sera: 


N t = la e * 2 y 


N 2 = -la e ky 1 


x 

- Ik 

N 2 = -la e 2 y 


N.= la e 


-Ay 



donde se ha tenido en cuenta el desplazamiento de cada uno de los hilos respecto al 
origen de coordenadas. Sumando las contribuciones de cada lado: 


N = Ia2 j 


-sen k v — hc + sen k x — y 


Dado que a «X, se puede aproximar la funcion seno por su argumento, y queda fmalmente: 
que es el mismo resultado que el obtenido anteriormente. 


N = jkla 1 sen9<j> 


4.2 Dipolos 

Hasta ahora hemos analizado estructuras pequenas en terminos de X, en las que podemos suponer que 
la distribucion de corriente es uniforme. Si las dimensiones de la antena no son pequenas en terminos 
de X, se tendran interacciones entre sus diferentes elementos asi como retardos, con lo que la 
aproximacion de corriente uniforme ya no sera cierta. 
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El modelo de antena mas sencillo es el denominado de antena cillndrica, que consiste en un hilo 
fino recto conductor, de dimension 2H y radio a ( a « A) alimentado con un generador en su centra, 
como se indica en la figura 4.9. Experimentalmente se ha visto que la distribucion de corriente en este 
tipo de antenas es aproximadamente sinusoidal, con un cero de corriente en los extremos 

J (?) = z I (z') 5 (x') 5 (/) ( 4 . 55 ) 

donde 
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1 O') = ! rn sen k (H - |z'|) 


j I m sen k(H - z') 0 <z'<H 

| I m sen k(H + z') - H < z' < 0 


(4.56) 



y k = 2 jc / A . I m es el valor maximo de la distribu- 
cion de corriente, que no coincide necesariamente 
con el valor de la corriente en la entrada de la antena 

0 bomes del generador que es 

1 (0) = I m sen kH (4.57) 

Podemos tener una justificacion de esta 
distribucion si vemos la antena cilindrica como una 
linea de transmision de hilos paralelos de longitud H, 
acabada en circuito abierto, que abrimos hasta que los 
hilos quedan en fila (Fig. 4.10). A1 estar la linea 
acabada en circuito abierto se producira una onda 
estacionaria de corriente, con un nulo en el extremo. 



Fig. 4.10 Modelo de antena cilindrica como linea de transmision abierta 


Una vez conocida la distribucion de corriente se halla el vector de radiacion (3.57) y a partir de este 
los campos radiados 


N 


\ H f I{z’)e jl6 " r dz’ = zf" I m senk(H-\z'\)e Jk * z 'dz' 
J—H J—H 


z 2 I m J sen k (H - z' ) cos k z z' dz' = z 2 k . 


cos (k-H) - cos (kH) 


(4.58) 


k 2 - k; 


cuya expresion en funcion de 0 , teniendo en cuenta que k_ = £cos 0 , es 
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N = z 2 T 


cos (kH cos0) - cos kH 


k sen 2 0 


Del vector de radiacion se obtienen los campos radiados (3.58) 

. T| -jkr t cos {kH cos 0)- cos kH 
- ' 1 , = 0 


F - i 1 I 

~ J „ e ‘ I 


2nr 


sen© 


H e=0, H, = ^ 


La densidad de potencia radiada sera 


(4.59) 


(4.60) 


P = Re[£e <] = 




4rc 2 r 2 


cos (kH cos0)— cos kH 
sen0 


(4.61) 


A partir de la expresion anterior, integrando sobre una superficie esferica cerrada se obtiene la 
potencia total radiada 


P, = 


fl 

Jo Jo 


2n f7i 0 0 ri 

Pr 2 sen0 dQ d§ = — 

2k 


(cos (kH cos 0) - cos kH f 
sen0 


dQ 


(4.62) 


Esta integral no tiene una solucion analitica, aunque puede escribirse en funcion de senos y 
cosenos integrales, por lo que se suele resolver numericamente para cada valor de H. A partir de la 
potencia total radiada se pueden obtener la directividad y la resistencia de radiacion. 


D = 


P max 4 n r 2 = 
p r ’ r /(0) 2 


(4.63) 


La figura 4.11 muestra la variacion de la directividad de un dipolo en funcion de su longi- 

tud. 

La aproximacion de corriente sinusoidal en el dipolo es util porque permite encontrar una 
expresion exacta para el potencial vector y, por lo tanto, para los campos radiados en cualquier punto 
del espacio, en especial para puntos muy proximos a la antena. El desarrollo completo se puede 
encontar en [Jordan ‘68] y [Weeks ‘68], con el resultado en coordenadas cilindricas, referido a la figu- 
ra 4.12 


E=-j30I m 


r e ~ jkR i e 

h 

V *1 


jkR 2 


.-Jkr > 


R. 


■ 2 cos kH- 


e p = i 3 °4 


z - H e 


~ m z + H e~ ikRl ^z , TT e~ ikr ^ 

1 2 — cos kH 

R i P Ri P r 


(4.64) 


H * 


. 3 ° , ( 
J — L (' 

TIP V 


e~ jkRl + e~ JkR 2 


■ 2 cos kH e 


-jkr ) 


A continuacion particularizaremos las expresiones anteriores para unos casos concretos. 
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2H/A 

Fig. 4. 1 1 Variacion de la directi vidad en funcion de H 


A 



Dipolo en X/2 


El caso particular de H = A/4 es uno de los mas habituales recibiendo tambien el nombre de dipolo de 
media onda. Para este valor concreto de longitud del dipolo las expresiones anteriores quedan en la 
siguiente forma 


cos 


N = z T 2 ■ 


-COS0 


Arsen" 0 


(4.65) 


E q = j'60 - 


,-jkr 


COS| — COS0 
2 


p = 


sen0 


30 it 


K r 


fn 


cos I — COS0 

u 

sen0 


R r = 73 0 
D = 1,64 


(4.66) 

(4.67) 

(4.68) 

(4.69) 


El diagrama de radiacion es similar al del dipolo elemental, en forma de toroide, con simetria 
de revolucion segun el eje z y un haz ligeramente mas estrecho. 


Dipolo corto 

Si las dimensiones del dipolo son reducidas en terminos de \ y no existen elementos acumuladores de 
carga en los extremos, la distribucion de corriente no sera uniforme sino sinusoidal. Designamos en 
este caso el dipolo como corto para diferenciarlo del elemental. Cuando H<0, 1 /, la distribucion se 
puede aproximar por una triangular. 


Hz') = / 0 1 1 - ^ 


(4.70) 
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En las expresiones generales para dipolos electricos (4.40) y (4.45) se observa que para 
antenas pequenas el vector de radiacion no depende de como sea la distribucion de corriente en la 
antena sino del valor de su integral sobre el hilo. De esta manera la distribucion triangular tendra un 
vector de radiacion que sera la mitad del de una distribucion uniforme de igual longitud y corriente 
a la entrada. Los campos radiados seran la mitad de los producidos por el dipolo elemental, la 
densidad de potencia la cuarta parte y la resistencia de radiacion, consecuentemente, tambien la 
cuarta parte. Como la variacion angular de los campos radiados es la misma, la directividad sera 
tambien D = 1,5. 

En la tabla siguiente se puede ver un resumen de los diferentes parametros para diferentes 
longitudes de dipolos. En ella se representan las distribuciones de corrientes y los diagramas de 
radiacion en piano E (en piano H todas tienen simetria de revolucion por la simetria de la antena) 
para diversas longitudes del brazo de la antena H. Se dan tambien los valores numericos del ancho 
de haz a -3 dB (A0 3dB ), la directividad ( D ) y la resistencia de radiacion ( R r ). 



Tabla 4.1 Parametros de dipolos de diferentes longitudes 
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En la tabla anterior se ve que, por ejemplo, en el dipolo de onda completa ( H=A,/2) la resistencia 
de radiacion es infinita, lo cual es un contrasentido (el dipolo esta radiando aunque la corriente de 
entrada es nula). La explicacion esta en que el modelo sinusoidal de la distribucion de corriente no 
deja de ser una aproximacion. La figura 4.13 muestra las distribuciones reales obtenidas analizando el 
problema mediante metodos numericos (metodo de los momentos). Se puede ver como para el dipolo 
de media onda la aproximacion sinusoidal coincide practicamente con la distribucion real. En el dipolo 
de onda completa la distribucion real de corriente sigue en lineas generales la aproximacion, excepto 
en el punto de alimentacion, donde la coriente adquiere un valor bajo pero no nulo. Estas pequenas 
variaciones respecto al modelo sinusoidal no son significativas a la hora de encontrar los campos 
radiados ya que dependen de la integral de la distribucion de corriente y aqui las diferencias son 
minimas, por lo que la forma del diagrama y los valores de directividad son basicamente correctos. 
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Distancia al centra (A,) Distancia al centra (X) 

Fig. 4.13 Distribucion de corrientes en un dipolo de a) H=A/4 b) H=?i/2 
( Aproximacion sinusoidal Metodo de los momentos) 


La impedancia de entrada del dipolo sera en general una magnitud compleja. La parte real de 
dicha impedancia es la resistencia de radiacion calculada anteriormente. En cuanto a la parte 
imaginaria, asumiendo el modelo de linea de transmision para las corrientes en el dipolo, sera el de una 
linea de longitud H acabada en circuito abierto: 


X e = -j Z Q cotg(A'//) (4.71) 

donde Z 0 es la impedancia caracteristica de la linea de transmision fonnada por los dos brazos del 
dipolo. El valor de Z 0 no se puede encontrar de manera analitica para el caso del dipolo (brazos 
cilindricos), pero basandose en modelos que si tienen solucion (linea de transmision biconica) y con 
algunas aproximaciones se puede hacer una estimacion del valor: 


Z 0 =120 


In 


2 H 
a 


(4.72) 


donde a es el radio de la antena. Aunque el resultado es una aproximacion, ya que la distribucion de 
corriente como se ha visto no es estrictamente sinusoidal, nos da una idea de como varia la reactancia 
de la antena en funcion de su longitud y su grosor: 


► La reactancia de entrada sera mas alta cuanto mas delgado sea el dipolo. 
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► Para una longitud de H=A,/4 (dipolo de media onda) la reactancia de entrada es nula, por lo que 
la antena es resonante. 

► Para longitudes H< A74 la reactancia de entrada es negativa, por lo que la antena se puede 
modelar por un circuito equivalente fonnado por una resistencia en serie con una capacidad. 

► Para longitudes L/4<H< X/2 la reactancia de entrada es positiva y el modelo equivalente es una 
resistencia en serie con un inductor. 


4.3 Efecto de la tierra. Monopolos 

Hasta ahora hemos considerado la radiacion de la antena suponiendola en un medio totalmente aislada. 
La presencia de algun obstaculo, especialmente si este se halla cerca de la antena, puede alterar el 
diagrama de radiacion de la misma. En la practica, el caso mas habitual es la presencia de la misma 
tierra. La energia radiada por la antena en direccion a ella sera reflejada en mayor o menor grado y 
dependera de las caracteristicas fisicas de esta, en especial de la conductividad. El efecto ya se vio al 
hablar de propagacion. Para simplificar el problema supondremos que la tierra es un conductor 
perfecto piano, y lo analizaremos mediante imagenes. 


4.3.1 Teona de imagenes 


Cuando una distribucion de carga p (?) o de corriente J (?) se encuentra en presencia de un conductor 
se inducen en el cargas y corrientes que contribuyen a la radiacion. El efecto del conductor es 
semejante al que producen distribuciones de imagenes en el volumen ocupado por el conductor. Estas 
imagenes tienen la misma for- 
ma que tenian en los problemas J x (x,y,z) 

estaticos. J y (x,y,z) 

Para ilustrar mejor el p (x,y,z) \ j ( x y Z ) 

metodo conviene separar inicial- 
mente las distribuciones de 
carga de las de corriente y repre- 
sentarlas separadamente con sus 
imagenes, como se indica en la 
figura 4.14. 

En el piano z = 0, que es 
la superficie del conductor, han 
de cumplirse las condiciones de 

COntomo (3. 14) Fig. 4.14 Imagenes de cargas y corrientes 




z=0 ////////////////////////////////////////////////////////////////////////////////a =oo 


Jx(x,y,-z)=-J x (x,yz) 

Jy(x,y,-z)=-J y (x,yz) 

J z (x,y-z)=J z (x,yz) 



que implican 


z x E\ = 0, 

lz = 0 


z-B\ 


= 0 


(4.73) 


- v lz=0 


B- 


0 


(4.74) 


La comprobacion de ello se hace calculando los potenciales A y $ creados por las distri- 
buciones y sus imagenes y particularizandolos para el piano z = 0. 
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Por simetria el potencial escalar se anula en la superficie del conductor, al ser este equi- 
potencial, de igual manera que lo era en electrostatica 


®(x,y, 0) = 0, 


V® (x, y,0) = z^- 
oz 


(4.75) 


Analogamente, por la inversion de las corrientes paralelas al piano conductor en la imagen, 
resulta que el potencial vector sobre el piano conductor es ortogonal a el 

A(x,yO)=zA z (4.76) 

Teniendo en cuenta las expresiones (3.17) y (3.18) para los campos en funcion de los 
potenciales se obtiene 


E : z. 


B 


B x x + B r y 


(4.77) 


| t le 1 1 mi I m 

Z-0 /7777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777777 O = 00 


‘/ e 


Is 


An 


A n 


y se comprueba que se satisfacen automa- 
ticamente las condiciones de contomo y que 
puede sustituirse el piano conductor por las 
imagenes de las corrientes (la distribution 
de cargas es dependiente de ellas). 

Se puede realizar un analisis 
semejante para corrientes magneticas 
sobre un piano conductor y por dualidad 
de corrientes electricas y magneticas 
sobre conductores magneticos perfectos. 
En la figura 4.15 se representan esque- 
maticamente para los casos paralelo y 
perpendicular. A partir de ellas se pueden 
obtener las imagenes para cualquier otra 
situation. 

Hay que recordar que las soluciones obtenidas, aunque se extiendan a todo el espacio, solo son 
validas en el semiespacio superior, ya que en el problema real en el semiespacio inferior hay un 
conductor y por lo tanto en su interior los campos son nulos. 


z=0 wvwwwvwwvwwwvwwwvwwwvwwwvwwwwwvwwwvwww a m =® 

1 - ^ i 

♦ l 

Fig. 4.15 Imagenes de corrientes electricas / y magneticas / sobre 
pianos conductores electricos (a = °o) y magneticos (G m = <>=>) 


Ejemplo 4.4 Un dipolo elemental de longitud £ : se situa perpendicularmente a un piano conductor 
perfecto con su centro a una altura h del mismo. 

La presencia del piano conductor se traduce en la aparicion de un dipolo imagen 
recorrido en fase por la misma corriente. El vector de radiation de un dipolo elemental 
referido a su centro esta dado por (4.4) 

N e = -7fsen0, = 0 


Como el centro del dipolo se ha situado ahora en z = h (suponemos el origen de 
coordenadas sobre el piano conductor z - 0) pasa a valer 

N ed = -e J%h I£ sen0 
y el de su imagen, centrada en z = -h, 
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N ei = —e jk - h f(. sent) 

Para el dipolo frente al piano conductor, con k z = k cos 0 , resulta 


N e = N ed + /V 6i = -7t?sen0 2cos(A/7Cos0) 

y un campo radiado 


e~ jkr 

E q = jkr\I£ sen0 2cos(£/?cos0) 

4nr 

El diagrama de radiacion nonnalizado es 

t (©) = cos 2 (k h cos0)sen 2 0 


la directividad se obtiene de (1.15) 

z> = 2 


r /2 2 m 3aja 1 cos(2kh) sen(2£/z) 

cos (A7?cos0)sen 0t/0 — ^ + , 

J o 3 (2 khf (2 khf 


y la resistencia de radiacion vale 


R,. = 240 K | - 


1 cos (2 k h) sen (2 k h) 

3 (2k hf + (2 k hf 


para el caso particular h = 7J4 se obtiene una directividad D = 4,6 y una resistencia de 
radiacion R r = 104 7t 2 (i /Xf . 


4.3.2 Monopolos 


Como se ha visto se puede sustituir un piano conductor perfecto por unas corrientes equivalentes. Este 
efecto se aprovecha en las denominadas antenas monopolo. Estas se usan sobre todo a bajas 
frecuencias, donde es dificil construir dipolos debido a su gran tamano. Son antenas de hilo situadas 
verticalmente sobre la tierra y conectadas en su base a un generador, que tiene el otro terminal 
conectado a tierra. La configuracion se presenta en la figura 4.16. 


/ 


VN 

z = Q/////////////////////////////// u — co 


2V 


Fig. 4.16 Antena monopolo 
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A1 analizar el modelo equivalente formado por el monopolo y su imagen el resultado es una 
antena dipolo. En el semiespacio superior los campos seran los producidos por el monopolo y su 
imagen, que seran los de un dipolo de brazo igual a la longitud del monopolo. Por lo tanto, la 
distribucion de corriente sera la misma que la del dipolo; tambien lo sera el diagrama de radiacion. Se 
tiene entonces que: 


1 ( 0 ) 


monopolo 


1 ( 0 ), 


p. 


monopolo 


dipolo 


dipolo 


z > 0 
z < 0 


- p r monopolo = 1/2 P rii P oio> Y a d llc solo radia en medio espacio 

- R , = P / I(0) 2 = 1/2 R , , 

r monopolo r v / r dipolo 

- V = 1/2 V 

monopolo dipolo 

-D , =2D,. , 

monopolo dipolo 

- A = Ml A 

^ef monopolo ‘ r ef dipolo 

-l = 1/2 C 

^ef monopolo ^ef dipolo 


Los campos en el semiespacio superior son los mismos para el monopolo que para el dipolo, 
pero dado que el primero solo radia en un semiespacio, su directividad sera el doble que la del dipolo 
equivalente. Tambien resulta que la potencia entregada por el monopolo a una carga adaptada sera la 
mitad de la del dipolo; en consecuencia, el area efectiva es la mitad. Debido a la presencia de la tierra 
no se cumple la relation entre directividad y area efectiva de una antena en el espacio libre. 


4.3.3 Efecto de una tierra imperfecta 

Hemos supuesto la tierra como conductor perfecto. Si no lo fuera tendriamos que resolver el problema 
de contorno para a finita. El problema fue resuelto para ciertas estructuras, ya que era un problema 
de gran relevancia en el inicio de las comunicaciones, y nos hemos referido a el indirectamente al 
hablar de propagacion. Para calcular las perdidas que introduce la conductividad finita del suelo se 
puede hacer una aproximacion para perdidas bajas. Se calculan los campos radiados para un suelo 
conductor perfecto, y a partir del campo magnetico sobre el conductor, considerando su 
conductividad real, se calculan las corrientes en el interior de la tierra, que se supone que seran muy 
similares a las reales. A partir de estas corrientes se pueden calcular las perdidas en el conductor. El 
efecto sobre la antena es basicamente, aparte de una diminution de la eficiencia de la antena, una 

elevation del lobulo en el diagrama de radiacion 
de la antena. A medida que la conductividad 
disminuye, el diagrama disminuye en la direc- 
tion rasante (Fig. 4.17). El efecto se da en 
polarizacion vertical. En polarizacion horizontal 
el efecto es menos notable. 

En los mastiles de radiodifusion de OM, 
que son antenas de tipo monopolo, para 
disminuir las perdidas por la conductividad finita 
del suelo, se suele aumentar esta a base de 
enterrar hilos conductores conectados entre si en 
la base de la antena, e incluso humedeciendo el 
terreno para hacerlo mas conductor. 


Z It f= 1 MHz 

ir'*' e r = 15 



Fig. 4.17 Efecto de la conductividad finita de la tierra en el 
diagrama de radiacion de un monopolo 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


71 


ANALISIS DE ANTENAS BASICAS 


4.3.4 Efecto de un piano de tierra flnito 

Muchas veces se emplean antenas monopolo en las que el piano de masa no es la tierra sino un 
conductor o una malla de hilos metalicos, como ocurre por ejemplo en las antenas instaladas sobre 
vehiculos. En estos casos el piano conductor se puede suponer de conductividad muy elevada, pero su 
tamano no es infmito, aunque nos acercaremos a esta situacion cuanto mas grande sea el piano en 


funcion de X. El problema se halla resuelto por 
algunos autores y se puede encontrar en [Wolf ‘66]. 
Los efectos mas notables son una variacion en la 
resistencia de radiacion de la antena, que es 
pequena para tamanos de piano de masa 
medianamente grandes ( 1 -2X) y sobre todo una 
variacion en el diagrama. El efecto mas destacable 
es que la antena radia por debajo del piano de masa, 
cosa que no ocurria cuando este era infmito. 

La figura 4.18 muestra el diagrama de 
radiacion en piano E de un monopolo de longitud X/A 
situado sobre un piano conductor perfecto de diametro 
4/.; en su calculo se ha usado el metodo de las 
corrientes equivalentes (8.4.2) para incluir los efectos 
de difraccion en los bordes del piano conductor. 

En la practica, este piano se puede realizar 
con un conjunto de radiales de longitud X/4, 
horizontales o inclinados y el analisis detallado de 
la antena requiere el calculo de las corrientes en 
ellos; los campos radiados se obtienen de la suma de 
los producidos por todas las corrientes. 


z kJt 
0 ° 



Fig. 4.18 Efecto de un piano de masa finito en el 
diagrama de radiacion de un monopolo en A/4 


4.4 Antenas cargadas 

En baja frecuencia es muy habitual no poder realizar antenas grandes, ni tan solo comparables a XI A. 
Uno de los problemas que surge es que la resistencia de radiacion de la antena disminuye rapidamente 
al disminuir la frecuencia, y la reactancia de entrada aumenta rapidamente y presenta un caracter 
capacitivo, lo cual es un inconveniente para alimentar la antena. Si queremos hacer la antena resonante 
tendremos que colocar una bobina que cancele el efecto capacitivo de la impedancia de entrada de la 
antena. Por otro lado, si la longitud de la antena es tal que XIA<W<XI2, la impedancia de entrada tendra 
caracter inductivo y sera necesario colocar un condensador en serie con la antena para hacerla 
resonante. Este tipo de soluciones, por ser extemas a la antena, no modifican su distribucion de 
corriente y, por lo tanto, ninguno de sus parametros, como resistencia de radiacion, directividad, etc. 

Otra solution usada en antenas muy cortas, como por ejemplo los monopolos utilizados en 
radiodifusion a bajas frecuencias, es cargarlas capacitivamente. Esto se realiza mediante un disco o 
sombrilla de conductores que se pone en el extremo de la antena y donde se puede acumular carga. Elio 
hace que la distribucion de corriente en la antena no se anule en el extremo y aparezca, vista desde la 
entrada, como la distribucion de una antena mas larga. Si la antena es pequena, el diagrama apenas se 
vera modificado. Los efectos mas notables se encuentran en la resistencia de radiacion, la longitud 
efectiva y sobre todo en la parte imaginaria de la impedancia de entrada. 
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Fig. 4.19 Efecto de una carga capacitiva 


Para estudiar el efecto de una carga 
q capacitiva veremos la antena segun el 

— - modelo de linea de transmision que ya se 

| comento en la section 4.2. El efecto es 

f equivalente a poner un condensador en el 

extremo de la linea de transmision. Una 
Z„ linea en circuito abierto presenta, si su 

longitud es menor que XI A, una reactancia 
de entrada negativa, como la de un 
condensador. Para analizar la influencia 
del condensador podemos sustituir este 
por un trozo de linea de transmision, de la 
misma impedancia caracteristica que presenta la linea equivalente de la antena, y de longitud la 
necesaria para que presente la misma reactancia de entrada que el condensador que forma el disco con 
la tierra (Fig. 4.19). 

De esta manera se ve claramente que el efecto del condensador es el de “alargar” la antena. La 
reactancia de entrada correspondent a la de la linea alargada, y la distribucion de corriente sera la que 
tendria la antena alargada en su primer tramo. Como generalmente las antenas son electricamente 
pequenas, el hecho de modificar la distribucion de corriente no afecta a su diagrama y, por lo tanto, a 
su directividad, pero si a otros parametros como la £ ef y la R r . Las variaciones, sin embargo, tampoco 
son muy grandes. Por ejemplo, en la resistencia de radiation podemos pasar de una antena corta, con 
una distribucion de corriente triangular, a una antena en la que gracias a la carga podemos aproximar 
su distribucion por una uniforme, que corresponderia a un dipolo elemental. La relation entre las 
resistencias en uno y otro caso ya se ha visto que es un factor 4. Pero como las antenas son pequenas, 
los valores siguen siendo numericamente bajos. En cuanto a la longitud efectiva la maxima variacion, 
al incluir el alargamiento, es un factor de 2. Donde si se produce un gran cambio es en el valor de la 
reactancia de entrada. 


Ejemplo 4.5 En su primer experimento para probar la validez de las ecuaciones de Maxwell, Hertz 
construyo en 1886 un dipolo formado por un hilo recto de cobre de 5 mm de diametro y 
dos metros de longitud, terminado en sus extremos por dos esferas de 30 cm de diametro 
construidas con chapa de zinc. Las esferas podian desplazarse sobre el hilo acortando o 
alargando fisicamente la longitud del dipolo. 



La capacidad de las dos esferas es aproximadamente la mitad de la de una esfera aislada, 
con el resultado 
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C = ^4ne 0 a = 8,3 pF 

Hertz estimo la frecuencia de resonancia considerando la inductancia del hilo, 
aproximada por 


L = 2 ■ 1 0~ 7 


•2 H 


In 



0,75 


2 \xH 


y que el hilo y las esferas forman un circuito resonante cuya frecuencia de resonancia vale 

f = = 39 MHz 

27 ijLC 

Este mismo valor se obtiene del modelo de linea de transmision, cuya impedancia 
caracterlstica es (4.72) Z 0 = 655 £2 con el resultado, para resonancia, de un alargamiento 
debido a la carga capacitiva, de valor £ = 0.25/.-H, teniendose 

— = —Z 0 cotg kf: = —Z 0 tg kH 


La solucion de esta ecuacion transcendente para la frecuencia ( k = to/c) es el mismo valor 
anterior. 

La corriente en el dipolo, supuesto alineado segun z, vale 
I (z) = I a cos kz , |z| < II 

a la que le corresponde una longitud efectiva (3.143) 

rH 

l e j = 2J^ cos kz dz = 1,5 m 

La forma del diagrama de radiacion sigue siendo la misma que la de un dipolo corto 
7(9) = sen 2 9, D = 1,5 



la resistencia de radiacion valdra 


R r = 80 7t 2 



30 Q 


y sera nula la reactancia de entrada. 

Si la antena no se hubiera cargado tendriamos a esta frecuencia una longitud efectiva de 
80 cm, una resistencia de radiacion de 8,5 £2 y apareceria una reactancia de entrada 
capacitiva de aproximadamente 860 £2. 


Otro sistema de carga consiste en colocar una bobina, no en el extremo de entrada de la antena, 
sino en medio de la misma. El efecto es tambien el de modificar la distribucion de corriente simulando 
una antena mas larga. El proceso se indica en la figura 4.20. 

Segun el modelo de linea de transmision de la antena, el efecto de la bobina, que suponemos de 
longitud fisica despreciable, seria una inductancia en serie en medio de la linea. La reactancia vista 
desde el extremo de la bobina mas proximo al trozo de linea ( 2 sera imaginaria y negativa, por 
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Fig. 4.20 Antena cargada inductivamente 


corresponder a un tramo de linea en circuito 
abierto. En el otro extremo de la bobina la 
impedancia que se vera sera la anterior mas la 
impedancia de la bobina, que es imaginaria y 
positiva, y por lo tanto “menos negativa”, lo 
que equivaldria a la impedancia de una linea 
que fuese mas larga. El efecto final es tambien 
un alargamiento artificial de la antena. La 
distribucion de corriente tambien queda 
afectada. En el primer tramo, cerca del 
generador, corresponderla a las de una antena 
de longitud (C,+{ 2 +r) 


7](z) = I mX sen^((7j + + £') - |z|)) 0 < |z| < £ 1 (4.78) 

En el segundo tramo la distribucion se corresponde con la distribucion en la region terminal de 
una antena cilindrica 

A( z ) = 1 m 2 sen(A-((£, + £ 2 )-\z\)) t l < |z| < £ x + t 2 (4.79) 

En z = f, las dos corrientes deben ser iguales, por la condition de continuidad que impone la 
bobina, por lo que 

I m \ sen (k (f. 2 + (')) = I„,2 sen (k t 2 ) (4.80) 

El valor de la inductancia necesaria para conseguir un mismo alargamiento varia con su 
position en la antena. Cuanto mas cerca esta del extremo abierto de la antena mayor tiene que ser la 
inductancia de la bobina, pero tambien sera mayor la variacion en la distribucion de corriente respecto 
a la original y, por lo tanto, sera mayor la variacion de los parametros de la antena. 


4.5 Calculo de la matriz de impedancias entre dos dipolos 



Fig. 4.21 Funciones R(H) y X res (H) 


A continuacion se presentan los 
resultados para la impedancia mutua 
entre dos dipolos obtenida aplicando 
(3.152), donde para la distribucion de 
corriente en el dipolo se ha tornado la 
obtenida aplicando el metodo de los 
momentos, tal como se hizo en el 
apartado 4.2. Notese que para hacer la 
integral deben calcularse los campos que 
la antena crea sobre si misma, por lo que 
las aproximaciones de campo lejano 
obtenidas anteriormente no sirven, y 
debe calcularse el campo por metodos 
numericos diectamente a partir de la 
funcion potencial, sin aproximaciones. 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


71 


ANALISIS DE ANTENAS BASICAS 


Para antenas con brazo H < 
XI A la impedancia de entrada posee 
una parte resistiva, R(H), y una 
parte reactiva, de la que se puede 
extraer la contribucionde la llnea de 
transmision (4.71), quedando un 
termino residual X res (H). Ambos 
terminos se encuentran represen- 
tados en la figura 4.21. Por ejem- 
plo, para un dipolo en X/2, H = XI A, 
se tiene que la impedancia de 
entrada es Z c = 73+y'42,5 ohms. Para 
que se anule la reactancia de 
entrada, H debe ser ligeramente 
inferior a X/A, dependiendo el 
acortamiento del radio del conduc- 
tor. Este acortamiento suele ser de 
alrededor de un 5% de la longitud 
del dipolo de media onda. Para 
dipolos, y en el margen de 30-1000 
MHz, la norma UNE 20-523-75 
define un valor experimental de 
acortamiento que se encuentra en la 
figura 4.23. 

En general se observa que 
cuanto mayor es el radio de la 
antena mas planas se hacen las 
curvas de reactancia, lo que da 
origen a una mejor respuesta en 
frecuencia, es decir, un mayor 
ancho de banda. 

A los valores anteriormente 
calculados habra que anadir los 
efectos de la region terminal de la 
antena. En la figura 4.22 se presentan 
los valores de la impedancia de 
entrada de un dipolo en fiincion de su 
longitud y para diversas relaciones 
longitud/diametro. Han sido obte- 
nidos mediante el metodo de los 
momentos (8.3.1) para una alimen- 
tacion coaxial de Z o = 50 £2. Cada 
curva refleja el comportamiento en 
fiincion de la frecuencia de un dipolo 
de dimensiones fijas. En ellas se ob- 
serva que el ancho de banda es ma- 
yor cuanto mas grueso es el dipolo. 



0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 

2H/X 


Fig. 4.22 a Resistencia de entrada de un dipolo 



0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 

2H/X 

Fig. 4.22 b Reactancia de entrada de un dipolo 



20 50 100 200 500 1000 2000 

H/a 

Fig. 4.23 Grafico de acortamiento de dipolos 
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4.5.2 Impedancia mutua entre dipolos 

A continuacion se presenta la impedancia mutua obtenida a partir de (3.153), para el caso particular de 
que las dos antenas sean dipolos de media onda, en funcion de la distancia entre las antenas, para el 
caso en que los dipolos se encuentren paralelos y a la misma altura, y para el caso en que se encuentren 
colineales (sobre el mismo eje). 

Se puede observar que, para el caso de dipolos paralelos, cuando la distancia entre ellos tiende 
a cero, la impedancia mutua tiende al valor de la autoimpedancia, Z |r Los valores de impedancia 
mutua son mayores para el caso de dipolos paralelos que en los colineales. Elio es debido a que en el 
primer caso ambos se estan viendo bajo direcciones donde tienen un maximo del diagrama de 
radiation, mientras que en el segundo caso se ven en direcciones donde tienen un nulo (estricatamente 
seria un nulo si estuviesen en campo lejano). 


154 



Fig. 4.24 Impedancia mutua entre dipolos X/2 paralelos 



d/X 

Fig. 4.25 Impedancia mutua entre dipolos X/2 colineales 


Ejemplo 4.6 En sistemas radiantes de TV es comun el empleo de paneles de dipolos horizontales 
situados a X/4 de un piano conductor. Para el conjunto de dipolos de media onda de la 
figura se tienen dos imagenes de sentido opuesto, por lo que el campo total radiado 
resulta valer, en funcion del campo E a radiado por un dipolo aislado (4.60), 


j{k x 0,25 X + k y 0,35 X) + j(k x 0,25X-k y 0,35X) 
j(-k x 0,25X + k y 0,35X) j(-k x 0,25X-k r 0,35X)~ _ 

= E a 2 j sen (k x 0,25 X) 2 cos(A: > , 0,35 A.) 

El campo solo posee componente 0 y su modulo es 
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LEg = 240- - 


cos 


COS0 


sen 0 


■ sen (0,5 n sen 0 cos ■ cos (0,7 7 i sen 0 sen <] 


donde I es la corriente en uno de los dos dipolos. 

El maximo de radiation esta en la direction 0 = jt/2, <|> = 0, y los diagramas de piano E (<|) = 0) 
y piano H (0 = n/2) tienen la forma de la figura. 



Diagrama de piano E Diagrama de piano H 

La impedancia de entrada de un dipolo vale 

Z e = Z 11 + z 12 -z 13 -z 14 (I 3 =/ 4 = — 1 2 = — 1\) 


y con las impedancias obtenidas de la figura 4.24 

Z u (d = 0) = 73 + 7 42 
Z 12 (d = 0,7 A,) = -25- /2 
Z 13 (d = 0,5 A,) = -13-729 
Z 14 (t/ = 0,86A,) = -12 + yl 6 

resulta Z e = 7 3 + j 5 3 . Un acortamiento del dipolo cancelaria la reactancia. La directividad 
vale 


D = 


./[Ai tr 2 ) 


(240 Hrf I x\ 
2 1 2 73/ (471 r 2 ) 


= 13,2 = 1 1,2 dB 


4.6 Sistemas de alimentacion 

En general, entre la antena y el generador o entre la antena y el receptor existe una linea de transmision, 
y estos elementos no siempre estaran adaptados entre si. Es por ello que para obtener el maximo 
rendimiento y ancho de banda de la antena se deberan disponer dispositivos adicionales para conseguir 
esa adaptation, realizar algun tipo de modificacion o emplear una tecnica especial en la antena. A 
continuation se describen algunas de las tecnicas de adaptation. 
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4.6.1 Redes de adaptacion 

Se suelen introducir entre la antena y la llnea de transmision y entre esta y el transmisor o el receptor. 
Aunque en principio con una sola red adaptadora entre la llnea y la fuente serla suficiente, no es 
conveniente que la llnea este muy desadaptada pues las perdidas en ella entonces son mayores que 
cuando esta adaptada. Para que las redes no introduzcan perdidas deben ser reactivas. 

Las redes de adaptation mas simples son redes en L, formadas por una reactancia en serie y 
una en paralelo (estas reactancias pueden ser cualquier combination de condensador y bobina, en 
cualquier orden). Las diferentes configuraciones permiten cubrir diferentes margenes de 
impedancias para adaptar. Otras configuraciones muy usadas habitualmente son transformadores y 
redes en T, en jc, en celosla o la conexion en cascada de varias de estas celulas basicas. Todas estas 
tecnicas se emplean sobre todo en bajas frecuencias, donde el uso de elementos discretos es 
posible. A mas altas frecuencias se pueden realizar las adaptaciones con tramos de llnea de 
transmision. 


4.6.2 Antenas no alimentadas en su centro 


En estas antenas, aunque sean asimetricas, se hace la suposicion de que la distribution seguira siendo 
sinusoidal, como se ve en la figura 4.26, con un cero de corriente en el extremo, por lo que 


I(z) = 

Como en bomes del generador, z = 
relation entre Ij e I 2 , y obtener finalmente 


z > z. 


(4.81) 


j/jsen k(H—z) 

1 1 2 sen£(/f + z) z<Z[ 

z p ambas corrientes deben ser iguales, podemos hallar una 



Fig. 4.26 Antenas no alineadas en su centro 


\I,„senk(H + z,)senk(H - z) z>z, 

I(z) = (4.82) 

l/ ; „ sen&(//~ zj senk[H + z) z<z { 


Dado que la distribution de la corriente depende del 
punto de conexion del generador, la impedancia de 
entrada tambien dependera de dicha position. 
Empiricamente se ha encontrado que la impedancia de 
entrada es aproximadamente el valor medio de la 
impedancia de dos dipolos, uno de longitud total 2 <: ] y 
otro 2C 2 - 


4.6.3 Alimentation en paralelo 

Una forma de variar la impedancia de entrada de un dipolo es alimentandolo con un generador en 
paralelo, conectando una linea de transmision a una antena con sus terminales cortocircuitados. La 
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figura 4.27 muestra una configu- 
racion de este tipo, denominada 
delta, y su correspondiente mo- 
delo de linea de transmision. En 
primera aproximacion podemos 
decir que la reactancia de 
entrada sera el paralelo de una 
lmea de transmision terminada 
en circuito abierto y otra en 
cortocircuito. 

En la figura 4.27 se mues- 
tran otras configuraciones de 
alimentacion que responden a la 
misma filosofia, en las que se 
realiza la conexion de la malla de 
un coaxial al punto medio de un 
dipolo de media onda, aprove- 
chando que el potencial en ese 
punto es cero. 


2 H 



Q 


2 H 




I 


D 

) 


Adaptacion en T 


2 H ► 2 H 



Adaptacion en gamma Adaptacion en omega 


Fig. 4.27 Alimentaciones en paralelo 


4.6.4 Dipolo doblado 

Hemos visto que un dipolo resonante presenta una impedancia de entrada del orden de 75 £2, por lo 
que esta, en consecuencia, bien adaptado a los valores de impedancia caracteristica habituales en cables 
coaxiales (50-75 £2). Un tipo de linea de transmision empleado, sobre todo en los primeros tiempos de 
la TV, es la linea bifilar, cuya impedancia habitual es del orden de 300 £2, con lo cual se necesitaria un 
transformador para adaptar la antena a la linea. Para evitar el uso de transformadores se utiliza 
ampliamente una estructura derivada del dipolo y que realiza ella misma la transformation de 
impedancias, es decir, presenta una impedancia de entrada cuatro veces mayor que la del dipolo. La 
figura 4.28 muestra un dipolo doblado, cuyo analisis de corrientes e impedancia puede realizarse por 
superposicion de los modos presentados. 

En el primer modo se tienen dos dipolos en X/ 2, 
alimentados con el mismo generador, y situados 
paralelos y muy proximos. El segundo modo 
corresponde a las corrientes y las tensiones en una linea 
de transmision, por lo que no contribuira a la radiation 
pero si a variar el nivel de impedancia en la entrada 
debido al valor de la corriente 

Para el modo radiante tenemos 

y = Z\ | /,+Z M , /, (4.83) 

donde Z n es la impedancia de un dipolo en 7J2 aislado y Z n , la impedancia mutua entre dos dipolos en 
)J2 muy proximos. Como por simetria las corrientes en los dos dipolos han de ser iguales y Z n , tiende 
a Z n al tender la separation a cero, se tiene una relation entre tensiones y corrientes 


/=/,+/, 

V& 


i, 1 1/, M 

— @7 S3 — + — 07 

2 ^2 2 ^ 


^2 


modo radiante modo linea 
de transmision 


Fig. 4.28 Dipolo doblado 
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F— 2(Z n /j + Z n , /,) -4Z n /j (4.84) 

En el modo equilibrado de linea de transmision se tiene un generador con una llnea de longitud 
A/4 acabada en cortocircuito, por lo que la corriente / 2 en bornes del generador valdra 0. La relation 
entre V e / en la antena inicial vendra dada por la suma de los modos, con / = /,+/ 2 , por lo que la 
impedancia de entrada del dipolo doblado es cuatro veces la del dipolo simple. A1 igual que este, el 
dipolo doblado se suele hacer ligeramente mas corto para eliminar la componente reactiva de la 
impedancia de entrada. 

Otra ventaja del dipolo doblado es su comportamiento con la frecuencia. A frecuencias 
inferiores a la de resonancia el dipolo presenta un brazo menor de A/ 4, por lo que la reactancia en el 
modo radiante sera capacitiva mientras que en el modo de linea de transmision sera inductiva, y se 
producira una compensacion. A frecuencias superiores a la de resonancia el comportamiento es el 
inverso y se produce tambien esa compensacion, por lo que el ancho de banda del dipolo doblado es 
mayor que el del dipolo simple. 


4.6.5 Simetrizadores y transformadores 

Hasta ahora nos habiamos preocupado de como adaptar la impedancia de la antena a la de la linea o el 
generador. Pero un problema tambien muy importante es como pasar de una linea que esta equilibrada 
a una no equilibrada. 

Una linea equilibrada es aquella en la que los dos conductores que la forman se encuentran al 
mismo potencial pero con signo cambiado respecto a tierra, como ocurre en la linea bifilar. Una linea 
no equilibrada es la que tiene los dos conductores a distinto potencial, por ejemplo uno de ellos 
conectado a tierra, situacion que se da en los cables coaxiales. Un dipolo alimentado en su centro es 
tambien una estructura equilibrada. 

Cuando se conecta un dipolo a un cable coaxial se da la situacion representada en la figura 
4.29a, con corrientes diferentes en los brazos del dipolo. Esta diferencia de corrientes la provoca la 
existencia de una corriente circulando a tierra por el exterior de la malla del cable coaxial. El desequi- 
librio de corrientes en los brazos del dipolo introduce anomalias en el diagrama de radiacion y en la 
impedancia de entrada. 

Las corrientes en los brazos pueden descomponerse en una parte simetrica y otra anti- 
simetrica (/ , IJ mediante las relaciones 


I = I,+I a 

i-i, = 

de las que resulta que la corriente a tierra I t es el doble de la parte antisimetrica (/, = 2 I a ). En la figura 
4.29b se representan estas corrientes y la superposicion de generadores equivalentes que las originan. 
Es de destacar que la distribution de corrientes simetricas en el dipolo es la de un modo radiante, 
mientras que la de las antisimetricas es la de una linea de transmision. 

En el modo radiante (Fig. 4.29c), no hay corriente a tierra y las lineas de campo se cierran yendo 
de un brazo del dipolo al otro. Por el contrario, las corrientes antisimetricas se cierran por tierra (Fig. 
4.29d). El conocimiento de las impedancias caracteristicas de las lineas, longitudes e impedancias 
terminales permitiria en cada caso concreto calcular las corrientes en ambos modos. No obstante, desde 
el punto de vista de radiacion, es evidente que lo deseable es que no exista desequilibrio en las 
corrientes en el dipolo, es decir I a = 0, lo que es equivalente a exigir que no haya circulation de 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


n 


ANALISIS DE ANTENAS BASICAS 


corrientes a tierra. Para lograrlo se realiza la 
conexion de un dipolo a un cable coaxial utilizando 
un simetrizador o balun (acronimo de las siglas 
inglesas balanced to unbalanced transformer ), que 
suele realizar ademas la transformacion de im- 
pedancias necesaria para adaptar. 

Simetrizacion mediante estructura 

La figura 4.30 muestra, de nuevo simplificado, el 
modelo de una antena alimentada por una linea 



a) 



Fig. 4.29 Union de una linea no equilibrada con un dipolo 


coaxial conectada a masa. El hecho de que uno de los brazos de la antena tenga una conexion directa 
a tierra provoca una asimetria en la estructura y una diferencia en las corrientes que circulan por los 
brazos de la antena. Una solucion para simetrizar la estructura es hacer que los caminos a tierra desde 
ambos brazos sean iguales, tal como indica la figura 4.30b. De esta manera, por la simetria del 
conjunto, las corrientes en los brazos de la antena deben ser iguales, asi como las corrientes que desde 
los extremos del generador se derivan a masa, pero estamos cortocircuitando la alimentacion. En 
realidad lo que se ha hecho es colocar una linea de transmision en paralelo con el generador y 
cortocircuitada en su extremo, con lo que desde el generador se vera una impedancia que sera el 
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paralelo de la de la antena y la de la lmea de simetrizacion. Para evitar cortocircuitar el generador, si 
se hace que la linea sea de longitud A/ 4, en su extremo se tendra un circuito abierto y las corrientes se 
anularan. Hay que hacer notar que, aunque la longitud de la linea de simetrizacion no sea A/4 (Fig. 
4.30c), la estructura sigue siendo simetrica, por lo que las corrientes en los brazos de la antena seguiran 
siendo iguales. El problema es que entonces las corrientes en la linea varian la impedancia vista desde 
el extremo del cable coaxial. 


/, 


a) 


V////////A 


A _ . '< +; 2 

=A3 M1 = 




b) 


i , i /,+/ 2 


w////m 


=^i©r s = 


1, 
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A/4 




A/4 
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d) 


Fig. 4.30 Simetrizacion mediante estructura 


Un ejemplo de este tipo de balun esta 
indicado en la figura 4.30d. Para simetrizar la 
estructura se conecta el terminal del vivo del 
coaxial a un trozo de coaxial, del que solo 
empleamos su malla, que se junta con la malla del 
coaxial de alimentacion en un punto situado a A/4 
del extremo. Una simplificacion del mismo balun 
es el de la figura 4.30e, en donde los trozos de 
linea de simetrizacion estan constituidos por la 
misma malla del cable coaxial en la que se ha 
realizado una ranura de longitud A/4. Como antes, 
los caminos desde los puntos de alimentacion de 
la antena a tierra son identicos. 
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Baiun de alta impedancia 

Otra manera de evitar estas corrientes por el 
exterior de la malla es hacer que por el camino 
a masa se encuentren algiin obstaculo, un 
elemento de alta impedancia en serie con la 
linea, que impida su circulacion o la aminore. 

Una manera sencilla de realizarlo es colocar una 
bobina en serie en la llnea, que a la frecuencia 
de trabajo presente una impedancia elevada. La 
manera de realizarla es enrollar el cable coaxial 
formando una serie de espiras. De cara a la 
corriente que circula por el interior del coaxial 
las vueltas no representan ningiin obstaculo, 
pero para las que circulan por el exterior las 
espiras constituyen una bobina. Para aumentar 
la inductancia de la bobina se pueda realizar el 
arrollamiento sobre un nucleo de ferrita (Fig. 

4.3 la); aunque es una estructura de poco interes 
practico, ilustra bien el concepto de bloqueo del 
flujo de la corriente a tierra. 

Otro sistema es el empleado en el balun 
denominado bazooka (Fig. 4.31b). Este consiste 
en un manguito conductor superpuesto al cable coaxial y cortocircuitado en el extremo, de longitud TJ 4. 
Las corrientes se encuentran con un elemento de muy alta impedancia por lo que tienden a cero. 

La estructura anterior es de banda estrecha, ya que estrictamente solo simetrizara las corrientes 
cuando la longitud del manguito sea A/4. Para obtener baluns de banda ancha se suelen realizar 
estructuras que son combinacion de los tipos vistos hasta ahora. Ya se vio que los baluns por 
simetrizacion de estructura equilibraban las corrientes en el dipolo para cualquier frecuencia de trabajo. 
El problema eran las corrientes que aparecian, que modificaban la impedancia vista desde el coaxial. 
Para eliminar estas corrientes se pone un camino de alta impedancia como los descritos en este apartado. 
Un ejemplo es el balun de la figura 4.31c, en donde las lineas de simetrizacion de la estructura pueden 
tener cualquier longitud y para evitar las corrientes por ellas se bobinan sobre si mismas. 





Fig. 4.31 Simetrizadores de alta impedancia 


Simetrizacion por desfase 


Ya se ha comentado que el origen de los desequilibrios 
en las corrientes esta en que ambos homes de la antena 
se encuentran a diferente potencial respecto a tierra. 
Para solventarlo se trata de conseguir, a partir de un 
mismo punto, dos puntos de alimentacion que se 
encuentren al mismo potencial respecto a masa y 
desfasados entre si 1 80°. Un metodo es mediante la red 
en celosia de la figura 4.32. Con este circuito, ademas 
de conseguir el desfase deseado, es posible realizar 
tambien una transformacion de impedancias. 



Fig. 4.32 Red en celosia 
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Otra manera de conseguir el desfase es 
mediante lineas de transmision (Fig. 
4.33). En efecto, las tensiones y corrientes 
en una linea de longitud XI 2 estan 
desfasadas 180° entre la entrada y la 
salida. A partir de la figura se puede ver 
que la tension en los extremos de la linea 
equilibrada es simetrica respecto a masa y 
de valor el doble que en la linea no 
equilibrada, mientras que la corriente es la 
mitad en la una que en la otra, por lo que 
la impedancia que se vera desde la linea 
equilibrada sera 4 veces la de la no 
equilibrada. En principio la impedancia de la linea equilibrada de X/2 no es relevante. Si se quiere que 
la relacion de impedancias entre la antena y el coaxial sea distinta, se pueden colocar lineas en XI 4 entre 
el balun y la antena, que actuan como transformadores de impedancia. Eligiendo adecuadamente el 
valor de la impedancia de estos trozos de linea se puede conseguir cualquier relacion de transformacion 
de impedancias. Por ejemplo, en el segundo esquema de la figura 4.33, si las impedancias de todas las 
lineas son iguales, e iguales a la del coaxial de alimentation, la relacion sera 1:1. 



Fig. 4.33 Simetrizacion mediante linea desfasadora 
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Transformadores 



Fig. 4.34 Transformadores utilizados como simetrizadores 



Fig. 4.35 Simetrizador 4:1 realizado mediante transformador 
y ejemplo de realizacion practica sobre una barra de ferrita 


Hasta frecuencias de VHF se utilizan 
habitualmente transformadores que realizan 
tambien la simetrizacion. Conviene tener 
presente que si bien todos los conceptos se 
aplican por igual en transmision que en 
reception, los niveles de potencia son muy 
diferentes y, en consecuencia, los simetri- 
zadores han de soportar en el primer caso 
potencias elevadas, y no asi en el segundo. 

Un primer ejemplo es el transformador de 
la figura 4.34, al que se pueden anadir diversos 
elementos variables de sintonia, como por ejemplo 
los indicados. Variando el numero de vueltas de los 
devanados se logran diversas relaciones de trans- 
formacion. En la conexion de un coaxial a un 
dipolo se utilizan transformadores 1:1, mientras 
que en el caso de un dipolo doblado esta es de 1:4. 

Una forma sencilla de lograr esta ultima 
relacion de transformacion es mediante una 
combination serie-paralelo, como la utilizada 
en el simetrizador de la figura 4.33. Esta misma 
configuration puede realizarse con un transfor- 
mador, conectandolo de la forma indicada en la 
figura 4.35, donde tambien se muestra un 
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ejemplo de construccion mediante un 
devanado bifdar sobre una barra de 
ferrita. 



A 


Utilizando transformadores 
trifilares pueden obtenerse diversas 
relaciones de transformacion, segiin 
se combinen los devanados. En la 
figura 4.36 se muestra un esquema 
autotransformador con las conexiones 


para realizar una simetrizacion 1 : 1 de 

una llnea no equilibrada Puede Fig- ^ -36 Simetrizador trifilar conectado para una transformacion de 
, . , , r impedancias 1:1 

conseguirse tambien una transtor- 

macion 1 :9 conectando una llnea a un 

devanado y la otra a los tres, permitiendo todas los posibles combinaciones equilibrado-no equilibrado; 
se pueden obtener tambien relaciones de transformacion 4:9. En la misma figura se incluye un ejemplo 
de realizacion sobre un nucleo toroidal de ferrita. Por ultimo, variando el numero de vueltas de uno de 
los devanados pueden lograrse otras adaptaciones, por ejemplo de 50 a 75Q. 
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4.1 A un dipolo de 10 cm de longitud se le cambia su frecuencia de funcionamiento de 3 MHz a 6 
MHz. ^Cual de las siguientes afirmaciones es cierta? 

a) La directividad se duplica. 

b) El area efectiva se divide por 4. 

c) La resistencia de radiacion se divide por 4. 

d) La longitud efectiva se duplica. 

4.2 Se tienen 10 m de hilo de cobre para construir una antena solenoidal a 1 MHz. La antena de 
mayor eficiencia sera la que, empleando todo el hilo, tenga: 

a) 1 espira. b) 10 espiras. 

c) 100 espiras. d) no depende del numero de espiras. 

4.3 Para un dipolo elemental, disminuir sus dimensiones manteniendo la frecuencia de trabajo 
significa disminuir: 

a) La directividad. 

b) El area efectiva. 

c) La longitud efectiva. 

d) El ancho de haz. 

4.4 Un dipolo en A/2 (H/a = 1.000) tiene una impedancia de entrada Z e = 73 + j42,5 Q. A1 aumentar 
ligeramente la frecuencia de funcionamiento, ^cual de las siguientes afirmaciones es incorrecta? 

a) La parte real de la impedancia de entrada aumentara. 

b) La parte imaginaria de la impedancia de entrada disminuira. 

c) La directividad aumentara. 

d) El ancho de haz disminuira. 

4.5 La impedancia de entrada, a 300 MHz, de un dipolo delgado de longitud total 2H = 42,5 cm, vale: 

a) 45 + j80 Q. b)45-j80Q c)80+j45£2 d)80-j45Q 

4.6 Un dipolo de longitud total 1 m, tiene a 300 MHz una directividad de: 

a) 1,5 b) 1,64 c) 2,41 d) 3,33 

4.7 A1 cargar un monopolo corto de longitud f fija con una cierta inductancia, ( ',cnal de las siguientes 
afinnaciones es correcta? 

a) Para hacer resonante la antena es necesaria una inductancia menor si se coloca cerca del 
extremo que cerca de la base. 

b) Si la inductancia se coloca cerca de la base la longitud efectiva es mayor que si se coloca cerca 
del extremo. 

c) El area efectiva aumenta debido al efecto de la inductancia. 

d) Ninguna de las anteriores. 

4.8 Para hacer resonante un monopolo de 1 m de longitud trabajando a 100 MHz se debe colocar: 

a) Un disco capacitivo en el extremo. b) Un condensador en serie con la entrada. 

c) Una bobina en serie con la entrada. d) Una bobina en el extremo de la antena. 
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4.9 


4.10 


4.11 


4.12 


a) 

b) 

c) 

d) 


4.13 


4.14 


4.15 

a) 

b) 

c) 

d) 


A1 cargar capacitivamente un monopolo corto con un disco en el extremo: 

a) La directividad aumenta. b) La directividad disminuye. 

c) La longitud efectiva aumenta. d) La longitud efectiva disminuye. 

A1 acercar un dipolo a un piano conductor paralelo a el, su impedancia de entrada 
a) Tiende a Z n . b) Tiende a 2Z n . 

c) Tiende a cero. d) No varia. 

El valor de | Z 21 | para dos dipolos cortos de brazo H =^/60 paralelos y separados una distancia 
de 10 X es: 

a) 5- 10‘ 3 Q b) 10‘ 2 Q c) 2710 6 Q d) 5510 6 Q 

Paralelo a un dipolo de media onda se situa a una distancia de 0,1 A, otro dipolo igual 
cortocircuitado. 

La resistencia de radiacion disminuye. 

La resistencia de radiacion aumenta. 

La resistencia de radiacion permanece constante. 

No existen suficientes datos para saber que pasa con la resistencia de radiacion. 

■,Cual es el desacoplo de polarizacion entre la onda (x + j?>y)e' {m,+k:) y una antena que produce 
campos con polarizacion circular a izquierdas en la direction z ? 

a) 0,2 b) 1/3 c) 0,5 d) 0,8 


Dos dipolos presentan una cierta impedancia mutua. Si uno de ellos se sustituye por uno 
doblado, la impedancia mutua resultante es: 

a) Cuatro veces mayor. b) Dos veces mayor, 

c) Igual. d) La mitad. 


En el balun de la figura, si su longitud f deja de ser igual a )J4. 
La impedancia de entrada varia. 

La impedancia de entrada no varia. 

Las tensiones en los brazos dejan de ser simetricas. 

Las corrientes en los brazos dejan de ser simetricas. 



4.16 En la figura se conectan un dipolo y un coaxial de impedancias 
Z D y Z c respectivamente. El efecto del arrollamiento del cable 
coaxial sobre el niicleo de ferrita es: 

a) Adaptar impedancias si Z D = 4Z C . 

b) Adaptar impedancias si 4 Z D = Z c . 

c) Simetrizar la corriente en los dos brazos del dipolo. 

d) Simetrizar y adaptar con relation 4:1. 
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4.1 Un radiogoniometro es una de las ayudas a la navegacion mas antiguas y permite conocer la 
direction de llegada de una serial emitida por una radiobaliza. La antena de la figura esta 
formada por dos espiras ortogonales. Combinando las senales de las dos espiras se logra el 
mismo efecto que produciria una rotation mecanica de la antena y se conoce la direccion de 
llegada mediante la detection de un paso por cero. 

El sistema funciona a 300 kHz. Las dos espiras son iguales y tienen lados {,=1,1 m y C,=0,8 m. 
Se pide analizarlas cuando sus bornes estan conectados como se indica en la figura, para 
obtener: 

a) El diagrama de radiacion de la antena y representarlo en los pianos z= 0 ey= 0. 

b) La polarizacion de la antena en la direccion de los ejes coordenados. 

c) La directividad de la antena. 



4.2 Si la antena de cuadro de la figura, cuando actiia como transmisora, tiene la distribution de 
corriente: 



I\ = x cos fee 
I 2 = —y cosky 
/ 3 = — xcos kx 
I 4 = y cos ky 


a) Obtener el vector de radiacion. 

,3 b) Obtener los campos radiados en el piano xy, 

indicando la polarizacion. 

c) () Cual es la directividad de la antena, sabiendo que la resistencia de radiacion de cada dipolo 
vale 86 £2? 
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4.3 


a) 


b) 


c) 


d) 


e) 


4.4 


a) 

b) 

c) 

d) 


Una antena formada por dos dipolos ortogonales, como la indicada en la figura, esta situada en 
el origen de coordenadas. La longitud de cada uno de los brazos es H=0,2X. La impedancia para 
el dipolo sin carga es de 75- j 75 £2. La carga inductiva situada a la entrada de cada uno de los 
brazos del dipolo vale Zco = 75 Q. Suponer que no hay efectos mutuos entre los dipolos. 
Calcular la tension en circuito abierto cuando 
incide una onda de la forma 


E = xe jX<at+kz) 

Repetir el apartado anterior para la onda 

E = ye Kw,+kz) 

^Que polarizacion tendran los campos radiados 
por esa antena, en la direccion z, cuando actue 
como transmisora? 

Disenar un balun basado en lineas de transmision 
que adapte la impedancia de la antena a un cable 
coaxial de 75 Q. 

En campo lejano, centrado en el eje z, se situa a 
una distancia z 0 una segunda antena, que es un 
dipolo de brazos H = X/ 4, orientado segiin y . 

Representar graficamente la variacion de la 

impedancia mutua, R n y X n , cuando la separation entre las dos antenas varia entre 8 A y 1 ()A. 



A una frecuencia de 100 kHz se utiliza como antena transmisora un monopolo en L invertida. 
Se alimenta en su base respecto a tierra, que puede considerarse conductora perfecta y plana, 
con una corriente 1(0) de 100 A. Si cada rama de la L tiene 25 m de longitud (f) y se ha 
construido con conductores de 25 cm de diametro (2a), obtener: 


* z 





fl(0) 


i I 


<£> 


i i 


i * — i 


La distribution de corriente, considerando que tiene la forma de un dipolo sin doblar. 

El vector de radiacion. Particularicese para los pianos xz, xy. ^Que polarizacion resulta? 

El valor de los campos a una distancia de 100 km en las direcciones de los tres ejes. ^Cual es 
el efecto desde el punto de vista de radiacion de la parte superior de la L? 

La directividad y la impedancia de entrada; compararlas con las que se obtendrian para un 
monopolo vertical simple de longitud C, alimentado en identicas condiciones. 
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4.5 La figura muestra el esquema de una antena disenada para trabajar en dos bandas de frecuencia; 
esta formada por dos tramos de longitudes f y i y unidos por un tramo de longitud C,, que 
constituye una linea de transmision acabada en cortocircuito, equivalente a una carga concentrada. 
A su derecha se muestra su modelo equivalente en lineas de transmision. Se desea que la antena 
sea un monopolo resonante en A/4 a las frecuencias de /j = 150 MHz yf 2 = 450 MHz. 



Calcular: 

a) La longitud del tramo 1,. 

b) La longitud del tramo de linea de transmision en cortocircuito (stub) ( 2 . 

c) La longitud del tramo C 3 . 

d) La longitud efectiva y la resistencia de radiacion a 450 MHz. 

e) Aproximando la distribution de corriente por dos tramos lineales, hallar la longitud efectiva y 
la resistencia de radiacion a 150 MHz. 

Datos: Z 0 monopolo vertical = 250 Q Z 0 stub = 300 £2, 

A /V (c.c.) = Z 0 tan kC c.a.) =-Z 0 cot kC 

4.6 Una antena esta formada por dos dipolos colineales de media onda, orientados segiin z, con sus 
dos extremos separados s = 0,2A, y conectados mediante lineas de transmision de igual longitud, 
tal y como se representa en la figura. 


A/2 s=0,2A A/2 



a) Para cada uno de los dipolos, representar las corrientes y obtener la impedancia de entrada. 

b) Calcular los campos radiados por la antena y representar el corte de piano E del diagrama de 
campo, indicando el ancho de haz a -3 dB. 

c) Calcular la directividad de la antena de forma exacta, y de forma aproximada a partir del angulo 
solido equivalente, comparando ambos resultados. 

4.7 Una antena conocida por los radioaficionados como W8JK, que es el indicativo de John Kraus 
(profesor de la Universidad de Ohio y autor de varios libros de antenas, radioastronomia y 
electromagnetismo) consta, en su configuration mas simple, de dos dipolos muy proximos de 
longitud A/2. Para la antena de la figura, donde A-A’ son los puntos de alimentation, obtener: 
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a) La impedancia de entrada de cada dipolo ( B-B ’ y C-C’). 

b) El campo radiado y la directividad de la antena. 

c) Representar el diagrama normalizado de piano E de la antena. 

d) Si los dipolos tuvieran unas perdidas de 2 Q. cada uno, ^cuanto 
valdria la ganancia de la antena? 


© i z © 


c< 

II 


A C 

x: - 


B' A’ C 


i U d=A/8 


4.8 Dos dipolos de media onda (H = M4) se sitiian paralelos y separados una distancia M2. Se 
conectan en fase a los terminales de entrada (A-A’) mediante dos secciones identicas de linea 
de transmision en M 4 e impedancia caracteristica Z 0 . 


XI 2 


it 

Ay + 

- V ( 

A' 



XI2 


a) Obtener la impedancia de cada dipolo, para el modelo de la figura, indicando los procedimientos 
que podrian aplicarse para hacerla resonante. Calcular, para el diseno resonante, la impedancia 
caracteristica de la linea que adaptaria a una impedancia de entrada (A-A’) de 50 Q. 

b) Calcular los campos radiados si la corriente a la entrada es 1,55 A. 

c) Representar los cortes de piano E y de piano H del diagrama de radiacion. 

d) Obtener la directividad. 

e) Si la antena actiia como receptora y sobre ella incide una onda E = ze J(mt+kx 1 mV / m de frecu- 
encia 100 MHz, calcular la tension inducida en circuito abierto y la potencia transferida a una 
carga adaptada, conectada en los terminales (A-A’). 


a) 

b) 


Se desea analizar el comportamiento de un dipolo doblado cuando se conecta a un simetrizador. 
Obtener una expresion para la impedancia de entrada de un dipolo doblado, como el indicado 
en la figura, incluyendo el efecto de la linea de transmision. 

La impedancia de entrada de un dipolo de longitud L ~ 0,5 A. se puede aproximar por la 
expresion 

Z„ = 


73 + y 43 


L / Z- 0,45 
0,05 


Q 
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Calcular la impedancia de entrada del dipolo doblado para L = 0,4 A,, 
Z=0,45A, y L = 0,5^. Indicar graficamente la longitud para la que es 
resonante. 

c) Calcular la impedancia caracteristica del coaxial simetrizador (Z,) 
y su longitud ({,) para conseguir adaptacion. 

d) Dibujar el diagrama de radiacion del dipolo doblado en los pianos E 

y h. 


Z 0 = 120argch(S/D) = 1201n(2S/D) 
(S/D) = 5 
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Agrupaciones de antenas 


5.1 Introduccion 

Las antenas basicas estudiadas en el capitulo anterior proporcionan grandes anchos de haz y, 
consecuentemente, valores de directividad reducidos. Elio es debido a que sus dimensiones electricas 
son, como maximo, del orden de la longitud de onda. En aquellas aplicaciones en las que son 
necesarias directividades elevadas, deben utilizarse antenas de grandes dimensiones electricas con 
distribuciones de corriente lo mas uniformes posible, tal como se refleja en la tabla 3.1. 

Si bien en teoria, como se ha visto en el capitulo 3, puede obtenerse cualquier diagrama de 
radiacion disenando una distribucion de corriente cuya transformada de Fourier sea el diagrama 
deseado, en la practica no es posible lograr cualquier distribucion de corrientes sobre una antena 
determinada. Por ejemplo, las ecuaciones de Maxwell mas las condiciones de contorno imponen a un 
dipolo una distribucion de corriente aproximadamente sinusoidal. Si para aplicaciones de radiodifusion 
se deseara obtener un haz omnidireccional de ancho a -3 dB igual a 6°, seria necesaria una distribucion 
lineal uniforme de longitud del orden de 10A, la cual no es posible en un dipolo. 

Este problema puede solucionarse con ayuda de una agrupacion de antenas (array), alimentadas 
con amplitudes y fases tales que la interferencia de los campos radiados por todas las antenas nos 
proporcione el diagrama deseado. En el ejemplo anterior, podriamos obtener de forma aproximada la 
distribucion de corriente uniforme de longitud 10A con una agrupacion de 21 dipolos pequenos 
separados A/2. En este caso, la longitud total de la agrupacion es 10A y corresponde a un muestreo 
discreto cada A/2 de una distribucion uniforme de corriente. 

En la figura de la derecha se 
muestra el diagrama de radiacion en 
el espacio real de la agrupacion de 21 
dipolos colineales. Observese que es 
similar al del dipolo en A/2, pero 
presenta un ancho de haz principal 
muy inferior. 

Otro ejemplo de aplicacion de 
las agrupaciones de antenas se obtiene con dos dipolos separados A/4 y alimentados con corrientes de 
entrada de igual amplitud y en cuadratura de fase. La interferencia de los campos radiados por los dos 
dipolos da lugar a un diagrama unidireccional, en lugar del diagrama omnidireccional correspondiente 
a un dipolo aislado. A continuacion se muestran los cortes en pianos E y El del diagrama de radiacion. 
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En este capitulo se demostrara que es posible sintetizar diagramas arbitrarios de radiacion con 
ayuda de una agrupacion de antenas: puede obtenerse una distribucion de corrientes discreta que 
corresponda a muestras de una cierta distribucion de corriente continua. El diagrama de radiacion 
resultante sera igual al deseado, mas un cierto solapamiento entre periodos ( aliasing ) debido al 
muestreo. 

Las agrupaciones de antenas se utilizan en multitud de aplicaciones que precisan la sintesis de 
un diagrama con especificaciones muy precisas de directividad, ancho de haz o nivel de lobulo 
principal a secundario y, ademas, permiten variar electronicamente la forma del diagrama de radiacion 
modificando la amplitud y la fase de las alimentaciones de las antenas basicas (agrupaciones de barrido 
electronico o phased-arrays). 


5.2 Campos radiados por agrupaciones 

Se define una agrupacion como un conjunto de N antenas iguales que radian o reciben simultanea- 
mente. El diagrama de radiacion del conjunto se obtiene como la interferencia de los campos radiados 
por cada una de las antenas, mientras que en recepcion la serial recibida es una combinacion lineal de 
las senales que capta cada antena. Por reciprocidad, si los pesos y desfases de la combinacion lineal en 
recepcion son iguales a los de la alimentacion en transmision, los diagramas de radiacion en 
transmision y recepcion son iguales. 

En este apartado se van a considerar unicamente las agrupaciones lineales rectilineas 
con espaciado constante entre las antenas. A continuacion se obtendra el diagrama de radiacion 

del conjunto a partir de la transfor- 
mada de Fourier de la distribucion de 
corrientes, y se comprobara que coin- 
cide con la interferencia de los campos 
radiados por los elementos de la 
agrupacion. 

Sean N antenas iguales equi- 
espaciadas una distancia d sobre el eje z, 
situadas en las posiciones z' n = nd 
y alimentadas con corrientes I n , donde 
n = 0,1, ...,7V- 1 (Fig. 5.1). 




j 0 (n 


lo /, ... / n ... /n-1 

■f, -f.-f.-f.f ,-f 


0 1 


N-1 


Fig. 5.1 Distribucion de corrientes en una agrupacion lineal sobre 
el eje z 
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Si la distribution de corrientes con fasor de alimentacion unitario sobre la antena basica situada 
en z = 0 es J 0 (r') 5 y si cada antena se excita con un fasor de corriente I n , la distribucion de corrientes 
sobre el conjunto de la agrupacion puede escribirse como 


N - 1 

J(r') = X 7 " Jo(r'-ndz) 

n = 0 

Expresando el sumatorio anterior como la convolucion de la corriente en la antena basica con 
un tren de funciones delta de pesos I n , equivalente a la secuencia discreta /(«), tenemos 

N-\ 

Hr') = = J 0 (r’)*l(n) 

n = 0 


El vector de radiacion es la transfonnada de Fourier tridimensional de la distribucion de 
corrientes. Aplicando el teorema de convolucion a la ecuacion anterior resulta 

N{r) = TF m [ J{r’)] = N 0 (?) • T R D [/(»)] 

donde N 0 (r ) es el vector de radiacion de la antena basica situada en el origen, cuando el fasor de 
alimentacion es la unidad. 

Como la secuencia unidimensional I(n) es separable, su transformada de Fourier 3-D es el 
producto de transformadas en cada direccion 


T [I (n)\ = TF X \I (»)] • T F y [I („)] • T F z [I (»)] = M • T F z [I («)] = ^ h ^ 

n = 0 

La frecuencia digital CG_ en la direccion z es el producto de la frecuencia espacial analogica k_ 
por el periodo de muestreo en la direccion z, que es igual a d 

co z = k z d = k d cos 0 

donde 0 es el angulo respecto al eje de la agrupacion (Fig. 5.2). La expresion final para el vector de 
radiacion es 


N{r) = 7 V 0 (f)XV"“ ( 5 - 1 ) 

n= 0 

Normalmente los fasores de alimentacion I n presentan una fase progresiva entre cada par de 
antenas consecutivas, de forma que suele escribirse 

K = a n e’ na (5.2) 

donde los coeficientes a n son en general numeros complejos, que toman valores reales en el caso mas 
habitual en que la fase de la alimentacion sea progresiva. 

Combinando las dos ecuaciones anteriores resulta, finalmente 


N(?) = N 0 (?y^a n e in(kdcosB+a) 

n = 0 


(5.3) 
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Del valor del vector de radiacion pueden obtenerse, segun se ha indicado en el capitulo 3, todas las 
caracteristicas de radiacion de la antena. Por ejemplo, el campo electrico radiado por la agrupacion sera 

E(r) = E 0 (P)^a„ e jMkdco ^ a) (5.4) 

n = 0 


donde E 0 (F ) es el campo radiado por la antena basica con alimentacion unitaria. La ecuacion (5.4) 
puede interpretarse como la interferencia de los campos radiados por cada una de las antenas que 
componen la agrupacion. Para comprobarlo, calculamos primero el potencial vector radiado por una 
cualquiera de las antenas 




-M 


AJF) = ^ N n (r) = ^ N 0 (F)l„e- Jk ^ = \{F)l n e ik ^ 


4 K r„ 


4 n r„ 


expresion que se interpreta como el potencial vector radiado por la antena basica, A (l (F ) , ponderado con 
la alimentacion I y con el desfase por diferencia de caminos k (r n - r 0 ). 

En la figura 5.2 se representa la diferencia de caminos en campo lejano para cada una de las 
antenas. Puede observarse que, en la hipotesis de rayos paralelos, la diferencia de caminos entre la 
antena situada en el origen y la H-csima es 


r n — r 0 = —nd cos 9 


de forma que el potencial vector radiado por toda la agrupacion sera 


A(r) 


N - 1 


n = 0 


N - 1 

A)^) X 7 ' 


n = 0 


gjknd cos 0 


que es equivalente a la expresion (5.1). Para alimentaciones con fase progresiva de la forma (5.2) 
tenemos 

N - 1 

A(r) = A 0 (F) e jn(kdcosQ+a) 

n = 0 


Para simplificar los calculos, la expresion anterior suele escribirse en funcion de un angulo 
electrico \|/ 


\|/ = kd cos9 + a 


(5.5) 



AM 


que representa la diferencia de fase entre las 
contribuciones en campo lejano de dos antenas 
consecutivas. Esta diferencia de fase es igual a la suma 
del desfase por diferencia de caminos, kd cos9, mas la 
fase progresiva de la alimentacion a. Utilizando esta 
notacion, la expresion del campo electrico radiado por 
la agrupacion es 


Fig. 5.2 Interferencia de los campos radiados por las 
antenas de la agrupacion 


N - 1 


E(?) = E 0 (F) X e'"" 1 


(5.6) 


n = 0 
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5.3 Diagrama de radiacion de agrupaciones 

En la ecuacion (5.6) puede observarse que el diagrama de campo radiado por la agrupacion es igual al 
producto del diagrama de la antena basica, E 0 (r), multiplicado por un factor que tiene en cuenta la 
interferencia de las N ondas generadas por las N antenas. Este factor depende unicamente de la 
separacion entre los elementos de la agrupacion, de la alimentacion y de la frecuencia de trabajo, y se 
denomina factor de la agrupacion (FA) 

FA(\ v)=j d a n e Jn ' r (5.7) 

n = 0 

El interes de la expresion (5.6) reside en que el diagrama de radiacion depende por separado de 
la antena basica y del factor de la agrupacion. Para estudiar la influencia de los parametros de la 
agrupacion en el diagrama de radiacion, independientemente de la antena basica, se analizara a 
continuacion el factor de la agrupacion, que corresponderia al diagrama de radiacion de una agrupacion 
formada por antenas basicas isotropas. 


5.3.1 Factor de la agrupacion 

El factor de la agrupacion definido en (5.7) y expresado en funcion del angulo \|/ es una funcion que 
depende unicamente de los coeficientes de la alimentacion a n . Para obtener el diagrama de radiacion 
en funcion de las direcciones del espacio real 0, se sustituye \| / por su valor segun (5.5), con lo que se 
incluye la dependencia con el espaciado, la fase progresiva y la frecuencia de trabajo. 

El factor de la agrupacion FA(\|/) presenta las siguientes propiedades: 

► Es una funcion periodica del angulo \| /, de periodo 2jt, tal que los coeficientes de su serie de 
Fourier son los coeficientes de la alimentacion a n . 

Esta propiedad permite sintetizar diagramas de radiacion de agrupaciones, pues basta escoger 
unos coeficientes de la alimentacion iguales a los coeficientes del desarrollo en serie de Fourier 
del factor de la agrupacion deseado. La sintesis de agrupaciones se tratara mas adelante en este 
capitulo. 

► Por tanto, el factor de la agrupacion es la transformada de Fourier de la secuencia discreta de 
los coeficientes de la alimentacion, a n . 

Elio es coherente con el hecho de que el diagrama de radiacion de una antena es la transformada 
de Fourier de su distribution de corriente, y de que el factor de la agrupacion puede 
interpretarse como el diagrama de radiacion de una agrupacion de antenas isotropas. 

► Si los coeficientes de la alimentacion a n son reales y positivos, el maximo del factor de la 
agrupacion se encuentra en el origen \|/ = 0. 

La interpretation fisica de esta afirmacion radica en que el maximo del diagrama se encuentra 
en la direccion en que los campos radiados por cada antena se suman en fase, la cual 
corresponde a un desfase nulo (\|/ = 0) en la interferencia cuando los coeficientes a n son reales 
y positivos. 



N-l 

N-l 

N-l 


FA(y) = 


IA 

M 

a 

a 

< = FA(0) 

si a n e 9t + 


n = 0 

n = 0 

n=0 
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► Como el angulo 0, que indica la direccion de radiacion en el espacio, solo toma valores reales 
entre 0 y n, los cuales segun (5.5) corresponden a un intervalo de variation de \|/ 


(5.8) 


\\r e [— £ d + a , k d + a] 


resulta que solamente la parte de FA(\|/) comprendida en el intervalo (5.8) pertenece al diagrama 
de radiacion. A este intervalo se le llama el margen visible. 

La longitud del margen visible es 2 kd y esta centrado en \|/ = a, de forma que su tamano es 
proporcional al espaciado de la agrupacion, normalizado con respecto a la longitud de onda, y 
su position en el eje \)/ varia con la fase progresiva. 

► Para coeficientes de alimentation reales y positivos, cuando el margen visible incluye el origen 
\|/ = 0, segun (5.8) |a| < kd, el maximo del diagrama de radiacion se encuentra en la direccion 
del espacio 


\j r = kd cos 0 mdx + a = 0 


(5.9) 



Segun (5.9), puede controlarse la direccion del maximo de radiacion variando la fase progresiva 


a. Elio es debido al hecho de que una fase lineal en las corrientes provoca un desplazamiento 
en su transformada de Fourier, que es el diagrama de radiacion. 

Este es el principio de funcionamiento de las agrupaciones con barrido de fase (phased arrays), 
en las que la direccion del maximo se varia de forma electronica mediante un control -por 
medios analogicos o digitales- de la fase progresiva. Este tipo de agrupaciones tiene 
aplicaciones importantes en radar y comunicaciones. 

► Como el factor de la agrupacion es periodico con periodo 2n, si el maximo esta en \| f mdx existen 
maximos periodicos en los multiplos enteros de 2 jc, \|/ = 2nm + Cuando estos maximos 
periodicos se encuentran dentro del margen visible, si kd + a > 2n o si - k d + a < 2 n , 
aparecen multiples maximos de radiacion en el espacio real, denominados lobulos de difraccion 
(grating lobes). Este fenomeno sucede, en general, cuando el espaciado es de una o mas 
longitudes de onda, si bien en ciertos casos (por ejemplo a = 7t) pueden aparecer para 
espaciados comprendidos entre 7J2 y K. 

5.3.2 Representation grafica del factor de la agrupacion 

A partir de la grafica de FA(\|/) en coordenadas cartesianas, puede obtenerse el factor de la agrupacion 
en el espacio real FA(0) en coordenadas polares con el metodo grafico de la figura 5.3. 

Para ello se realiza el cambio de variable \|/ = kdcosQ + a con ayuda de un circulo de radio kd 
centrado en \j/ = a. Las direcciones del espacio real 0 se representan sobre este circulo en coordenadas 
polares. La proyeccion de un punto de la circunferencia sobre el eje horizontal dista del centra del circulo 
kdcosQ. Como la circunferencia esta centrada en \|/ = a, la proyeccion de un punto de la circunferencia 
dista del origen de coordenadas \| / = kdcosQ + a, con lo que se realiza el cambio de variable deseado. 

El metodo grafico se suele llevar a cabo en los siguientes pasos: 

1) Representar graficamente en coordenadas cartesianas |FA(\|/)| para obtener un diagrama de 
campo, o bien jFA(\|/)| 2 para un diagrama de potencia. 

2) Trazar bajo la grafica anterior una circunferencia de radio kd centrada en \|/ = a. 
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3) Obtener en primer lugar las 
direcciones de los nulos. 

Para ello se trazan rectas 
verticales desde los nulos de 
la grafica superior, en coor- 
denadas cartesianas, hasta 
su interseccion con la 
circunferencia. Las direc- 
ciones de los nulos corres- 
ponden a rectas en la grafica 
polar desde el centra del 
circulo hasta la interseccion 
entre las rectas verticales y 
la circunferencia. 

4) Obtener de forma analoga 

las direcciones de los 
maximos relativos de cada 
lobulo. Marcar sobre estas 
direcciones la amplitud 
relativa de los lobulos, Fig. 5.3 Metodo grafico para la representation del factor de la agrupacion en 
considerando que la ampli- el espacio real en coordenadas polares 

tud del lobulo principal es 

igual al radio de la circunferencia. Este paso se ha omitido, por claridad, en la figura 5.3. 

5) Dibujar los lobulos en la grafica polar, de forma aproximada, con ayuda de las rectas que 
definen las direcciones de los nulos y de los puntos que indican el maximo relativo de cada 
lobulo. 

No debe olvidarse que el factor de una agrupacion lineal sobre el eje z, expresado en 
coordenadas esfericas en el espacio real, depende unicamente del angulo 0 y no de (|>, por presentar 
simetria de revolucion alrededor del eje z, coincidente con el eje de la agrupacion. Por este motivo, 
suele trazarse unicamente el semicirculo superior de la grafica en coordenadas polares, al ser el 
semicirculo inferior simetrico. 

El metodo grafico permite observar facilmente la variacion del diagrama en el espacio real en 
funcion de los parametros de la agrupacion. Por ejemplo, la figura 5.4 presenta en coordenadas 
cartesianas el factor de una agrupacion de 4 
elementos alimentados con igual amplitud, 
que se conoce como agrupacion uniforme. En 
la figura 5.5 puede observarse el efecto que 
produce en el espacio real la variacion del 
espaciado, y en la figura 5.6 la variacion de la 
fase progresiva. Los diagramas de las figuras 
5.5 y 5.6 pueden obtenerse a partir de la figura 
5.4 utilizando el metodo grafico, si se 
considera que el factor de la agrupacion es 
periodico de periodo 2n. 

Del analisis realizado en las figuras 5.5 
y 5.6 pueden extraerse unas primeras con- 
clusiones: 



0 tt/ 2 7i 3n/2 2% Y 

Fig. 5.4 Factor de una agrupacion uniforme de 4 elementos 
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► Si aumenta el espaciado normalizado con la longitud de onda, d/X, aumenta el margen visible 
2 kd y por tanto el tamafio del circulo, con lo que aparece un mayor numero de lobulos (mas 
estrechos) en el diagrama de radiacion (Fig. 5.5). Si el espaciado aumenta suficientemente para 
que los maximos periodicos entren en el margen visible, aparecen lobulos de difraccion. En 
general, un aumento del espaciado o de la frecuencia implica un mayor numero de lobulos 
secundarios y un menor ancho de haz, pero no modifica el nivel de lobulo principal a 
secundario. 






Fig. 5.5 Diagrama en coordenadas polares de una agrupacion uniforme de 4 elementos con fase progresiva nula 
para distintos espaciados. Observese que para d > X aparecen lobulos de difraccion 


► Si varia la fase progresiva a, se desplaza el circulo sobre el eje \|/, de forma que el diagrama en el 
espacio real, en coordenadas polares, rota alrededor del centra del circulo, lo cual produce un 
desplazamiento de la direction del maximo de radiacion (Fig. 5.6). En general, una fase progresiva 
positiva desplaza el lobulo principal hacia la izquierda de la perpendicular (90°< Q mth < 1 80°) y una 
fase negativa hacia la derecha (0°< 0 mrk <90°). 






Fig. 5.6 Variacion del diagrama de radiacion al aumentar la fase progresiva, para una agrupacion uniforme de 
4 elementos con espaciado d=0,5^. Observese el desplazamiento y el ensanchamiento del haz principal 


► El cambio de variable (5.5) distorsiona el ancho de los lobulos de la siguiente forma: a igualdad 
de ancho en el eje \|/, los lobulos en direcciones proximas al piano perpendicular al eje de la 
agrupacion, 0 = 90°, son mas estrechos que los lobulos en direcciones proximas al eje, 0 = 0°, 
(Fig. 5.6). 

► Como resumen de los puntos anteriores, puede observarse que para una fase progresiva nula, a 
= 0, el maximo se encuentra en la direction transversal, mientras que para a = ±kd esta en la 
del eje. Elio puede comprobarse facilmente mediante la expresion (5.9). Al aumentar la fase 
progresiva, el maximo se desplaza de la direction transversal hacia el eje y el ancho de haz 
aumenta de forma muy apreciable. 
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5.3.3 Diagrama de una agrupacion de dos elementos 


Un caso particular de agrupacion lineal es el doblete o agrupacion de dos elementos. El estudio de la 
interferencia de dos fuentes radiantes presenta gran importancia tanto para el caso de radiacion 
electromagnetica (antenas) como acustica (altavoces, sonar, etc.). 

Si los fasores de alimentacion de las fuentes radiantes son a 0 = 1 y a, = A, el factor de la 
agrupacion sera, segun (5.7) 

i_ 

|7vf(\|/)| = |l + Ae-* w \ = \l + A 2 +2Acos\\f\ 2 


que en el caso mas habitual en el que las dos fuentes radian con igual amplitud, A = 1, se simplifica a 


\FA ( v )| 


V 


kdcosQ + a 

cos — 

= 2 

cos 

2 


2 


(5.10) 


La figura 5.7 muestra el factor de la agrupacion en fimcidn de \|/ en coordenadas cartesianas, 
mientras que la figura 5.8 presenta los diagramas de radiacion en el espacio real para varios casos 
tipicos de espaciado y fase progresiva. 

En la ecuacion (5.10) y en la figura 5.8 puede observarse que las interferencias constructivas 
(en fase) o maximos de radiacion se producen para i|/ = 0 o un numero entero de 2n radianes, lo cual 
implica direcciones en el espacio real (Fig. 5.8) 


= ar ccos 


2 m n — a 
kd 


mientras que las interferencias destructivas (en 
contrafase) o nulos de radiacion se producen para 
\|/ igual a un numero impar de n radianes, es decir, 


9 cero = arccos 


(2 m + l) k - a 


kd 



-2k -k 0 jt 2it V 


El diagrama que aparece con d — X/ 4 y Fig. 5.7 Factor de una agrupacion uniforme de 2 elementos 
a = 90°, es de tipo unidireccional: radia en la 

direccion del eje de la agrupacion unicamente en un sentido (0 = 180°), y presenta un nulo en el sentido 
contrario (0 = 0°). 


5.3.4 Polinomio de la agrupacion 

Elemos visto el concepto de factor de la agrupacion FA(\|/), que se interpreta matematicamente como 
la transformada de Fourier de la secuencia de alimentaciones a n . Analogamente se define el polinomio 
de la agrupacion P(z) como la transformada Z de dicha secuencia 

N - 1 

P{z) = z” = a 0 + a x z + a 2 z 2 + ... + a N _ { z N ~ l (5.11) 

n = 0 

donde z es una variable compleja. 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


ANTENAS 


n 


180 





Observese que la transformada 
Z se ha definido en (5.11) con 
signo cambiado respecto a la 
notacion habitual en teorla de la 
serial, de forma similar a como 
ha ocurrido para la transfor- 
mada de Fourier. De las 
ecuaciones (5.7) y (5.11) se 
deduce que 








Fig. 5.8 Diagramas de radiacion de una agrupacion uniforme de dos elementos, para 
distintos espaciados y desfases 


FA(y)= P(z)\ :=eJV (5.12) 

por lo que el factor de una 
agrupacion corresponde al poli- 
nomio de la misma muestreado 
sobre la circunferencia del 
circulo unidad (a partir de ahora 
circulo unidad), lo cual es 
coherente con la relation entre 
las transformadas de Fourier y 
Z de una secuencia. Cada 
periodo 2n en \|/ del factor de la 
agrupacion corresponde a una 
vuelta sobre el circulo unidad 
en el piano Z. 

Como el polinomio de la 
agrupacion se puede factorizar 
en funcion de sus ceros z n , en 
general complejos, de la forma 


p ( z ) on-i n ( z_r «) ( 5 - 13 ) 

n = 1 

podemos obtener el factor de la agrupacion en un punto del circulo unidad a partir del producto de las 
distancias de cada cero del polinomio a este punto (Fig. 5.9). 

El diagrama de radiacion esta asociado al intervalo del circulo unidad definido por el margen 
visible (5.8). Como los ceros del polinomio que estan situados sobre el circulo unidad y dentro del 
margen visible corresponden a nulos del diagrama de radiacion, podemos intuir aproximadamente la 
forma del diagrama a partir de la situacion de los ceros en el piano Z. 

Como el polinomio de una agrupacion de TV elementos tiene TV-1 ceros complejos, cuando todos 
ellos se encuentran sobre el circulo unidad el factor de la agrupacion presenta el maximo numero 
posible de ceros en un periodo 2k. Como esta es la situacion mas habitual, en general se considera que 
una agrupacion de TV antenas presenta TV-1 ceros, de los cuales solo los que se encuentren dentro del 
margen visible corresponden a nulos del diagrama de radiacion. Notese que, cuando el espaciado es 
mayor que A/2, el margen visible es mayor que 2k y al cubrir un intervalo del factor de la agrupacion 
mayor que un periodo pueden aparecer mas de TV-1 nulos en el diagrama del espacio real. 
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5.4 Distribuciones de corrientes tipicas 


A continuacion se analizara el factor 
de la agrupacion correspondiente a 
algunas distribuciones de corrientes 
tipicas: uniforme, triangular y bino- 
mica. Si bien estas no son las unicas 
distribuciones utilizadas en la prac- 
tica, la uniforme y la binomica son 
casos extremos con caracteristicas 
opuestas, mientras que la triangular es 
un caso con caracteristicas interme- 
dias. Por ello, el conocimiento del 
diagrama en estos casos tipicos 
permite deducir facilmente las carac- 
teristicas del diagrama asociado a 
otras distribuciones. Finalmente, se 
considerara el analisis de ciertas 
alimentaciones que pueden descom- 
ponerse en suma o convolution de 
distribuciones conocidas. 


5.4.1 Uniforme 



Fig. 5.9 Agrupacion uniforme de 4 elementos. Ceros del polinomio P(z), 
factor de la agrupacion en el circulo unidad FA(\|/) y diagrama de radiation 
en el espacio real 


La distribution uniforme es aquella en la que se 
alimentan todas las antenas con igual amplitud. Es, 
por su sencillez, una de las mas utilizadas en la 
practica. El polinomio de la agrupacion es 

a n = 1 

p(z ) = 1 + z + z 2 + ... + z N ~ x = - 

donde se ha utilizado la formula de la suma de una 
progresion geometrica. De la expresion anterior se 
deduce que los ceros del polinomio en el piano Z 
son las raices .V-csimas de la unidad, salvo z = 1 , y 
por tanto se encuentran equiespaciados sobre el 
circulo unidad (Figs. 5.9 y 5.10). Logicamente, el 
mimero de ceros del polinomio es uno menos que 
el numero de raices A-esimas de la unidad y, por 
tanto, N- 1. 

P(z c ) = 0 z c = y/l , z c 1 

\|/ = n— , n = 1, 2, ...N-l 

N 




Fig. 5.10 Ceros en el piano Z de una agrupacion uniforme 
de 8 elementos y modulo del factor de agrupacion corres- 
pondiente 
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Como las ralces A-esimas de la unidad se encuentran equiespaciadas sobre el circulo unidad en 
el piano Z, el ancho del haz principal entre ceros en \|/ es 


Notese que, como sucede con las antenas continuas, el ancho de haz es inversamente 
proporcional al niimero de elementos, y, al transformar al espacio real (5.5), a la longitud de la 
distribucion de corrientes. 

El factor de la agrupacion se obtiene segiin la ecuacion (5.12) particularizando el polinomio 
P(z) sobre el circulo unidad 


Mv)| = 


JN'V 


-1 


sen N 


¥ 


A'v . 


sen 


¥ 


(5.14) 


Observese que el factor de la agrupacion uniforme es una funcion sine periodica, igual a la 
transformada de Fourier discreta de un pulso muestreado. Corresponde a la funcion sine, 
transformada de Fourier de un pulso continuo, repetida con periodo 2k y sumando en cada punto los 
infmitos alias o colas de todas las funciones sine. La principal diferencia entre ambas funciones 
reside en que, debido al solapamiento, en la sine periodica los lobulos secundarios no decaen de 
forma inversa a la distancia, sino que para N impar el ultimo lobulo secundario en \|/ = n vale 
siempre 1, mientras que existe un nulo si N es par. Solamente cuando el niimero de antenas es 
elevado, las dos funciones son similares en la zona del lobulo principal y primeros lobulos 
secundarios, con lo que en esta zona podria aproximarse el factor de una agrupacion uniforme por 
una funcion sine. 

El factor de la agrupacion en el origen vale FA(0) = N. Como los coeficientes de 
alimentacion a n son reales y positivos, el maximo esta en el origen, y corresponde al lobulo 
principal si entra dentro del margen visible. El valor FA(0) = N para el lobulo principal se 
interpreta como la suma en fase de los campos radiados por cada una de las N antenas, pues el 
campo total es el campo radiado por la antena basica multiplicado por el valor del factor de 
agrupacion, igual a N. 3 2k 3k 

Como el primer lobulo secundario esta situado aproximadamente en \p = = , el 

nivel de lobulo principal a secundario es 2 N N 


FA( 0) = N; 


FA 




sen 


3 K 


2 N 


NLPS = N 


sen 

'3ji ^ 


L 2 2V J 


y para un niimero elevado de antenas vale 

NLPS = — ' — = 13,2 dB 
0,217 

que es el NLPS de la transformada de Fourier de un pulso continuo y no depende del ntimero de 
antenas. 
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5.4.2 Triangular 


La distribution de corrientes triangular se define para un niimero impar de antenas 


a 


n 


n + 1 


N — n 


N 

n< — 

2 

N 

n > — 
2 


d/\ iiO - ‘-y 2 , N — 3 . N — 2 . N — 1 

P{z) = l + 2z + 3z + ... + 3z +2z +z 


Si tenemos en cuenta que la funcion triangular puede descomponerse en la convolution de dos 
pulsos iguales de longitud mitad que la del triangulo, lo cual se traduce en un producto de 
transformadas en el dominio espectral (piano Z), el polinomio de una distribution triangular es igual 
al de una uniforme de {N+\)!2 antenas elevado al cuadrado 


z - 1 

Por tanto, los ceros de la distribucion triangular son los de la uniforme de (N + 1 )/2 antenas, pero 
dobles (ver la figura 5.11 para la triangular de N = 7 y la figura 5.9 para la uniforme de N =4). Hay, 
por tanto, {N-\)!2 raices dobles. El ancho de haz principal entre ceros es el que corresponde a una 
agrupacion uniforme de (;Y+ 1 )/'2 antenas 



P(z) 


N - 1 
2 




871 

N + 1 


y, por tanto, es aproximadamente el doble que el 
de una distribution uniforme del mismo numero 
de antenas N. 

El factor de la agrupacion triangular es 
tambien el de la uniforme de longitud (N+ 1)/2 
elevado al cuadrado 


I FA (v)| 




En la figura 5.11 puede apreciarse que, por 
ser los ceros dobles, el factor de la agrupacion es 
tangente al eje de abscisas en los ceros y los nulos 
de radiation son mas anchos que los de la 
distribucion uniforme. 




0 

0 71.2 71 377/2 2 tt 


f 

Fig. 5.11 Ceros en el piano Z de una agrupacion triangular 
de 7 elementos y modulo del factor de agrupacion 
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El valor del factor de la agrupacion en el origen (maximo de radiation) es igual a la suma en 
fase de los pesos a n de todas las antenas, y vale 



Como el primer lobulo secundario se encuentra en 
secundario es 


3 4 7t 
2 N + 1 


el nivel de lobulo principal a 


NLPS 

NLPS 

v->= o 


N+l 


sen 


( O _ X 

3 7t 


N+l 



26,4 dB 


Observese que el nivel de lobulo principal a secundario es el doble, expresado en dB, que el de 
la distribucion uniforme, independientemente del numero de antenas si este es grande. 

Una caracteristica de las distribuciones triangulares, tal como se han definido en este apartado, 
reside en que el numero de antenas debe ser impar. Esta restriction puede eliminarse si se define la 
distribucion triangular de N (par) antenas como la convolution de dos uniformes de N/2 y (M2)+l 
antenas. La expresion general de los coeficientes a n es la misma que para N impar 


, N 

n + 1 n < — 

2 

N 

N — n n> — 
2 


pero ahora el polinomio tiene la forma 


N 

P(z) = l + 2z+ ...3 z 

V ) 2 


2 


N i 

H z 2 + ... + 2z 

2 


N - 2 , TV — 1 

+ z 


1 

N 

1 

1 

1 

K) | ^ 
+ 

1 

1 

l 

1 

1 

z - 1 


La diferencia principal en el factor de la agrupacion respecto al caso con N impar es debida a 
que, al tener las dos agrupaciones uniformes distinto numero de antenas, la posicion de los ceros de 
ambas agrupaciones no coincide exactamente, aunque la diferencia es pequena si N es grande. Elio 
implica que los ceros de la agrupacion triangular con numero par de antenas no son dobles, sino que 
se agrupan por parejas de ceros simples muy proximos. 


5.4.3 Binomica 


La distribucion de corrientes binomica toma su nombre al defmir el polinomio como un binomio 
elevado a una potencia y desarrollarlo segiin la formula de Newton, con el resultado 


P{z) = (z+1) 


N- 1 


N - 1 
0 


N-l 

1 


z + 


cr 


z +...+ 


N - 1 
N - 1 


N- 1 
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Los coeficientes del polinomio pueden obtenerse a traves de la expresion de los numeros 
combinatorios 


a 


n 


Ov-L 

n 


n\(N-\-n)\ 


o bien con ayuda del triangulo de Tartaglia. 

El polinomio de la distribucion 
binomica solo presenta un cero, situado en 
\|/ = n, pero con multiplicidad N-\ (Fig. 
5.12). Por tanto, el ancho de haz entre ceros 
en \j/ es 2n y no existen lobulos 
secundarios. Sin embargo, en el diagrama 
de radiacion del espacio real puede 
aparecer un lobulo debido a un lobulo 
principal periodico (o lobulo de difraccion) 
que entra en el margen visible. Si la 
amplitud de este lobulo es inferior a la del 
principal, puede definirse en este caso un 
nivel de lobulo principal a secundario. 

El factor de la agrupacion se obtiene 
sustituyendo (5.12) en el polinomio P(z), y 
resulta 




2 



N - 1 


cuya grafica para N = 8 se presenta en 
la figura 5.12. Observese que el valor 
en el origen, o maximo de radiacion, es 
FA (0) = 2 n ~\ 



0 71/2 71 371/2 271 

¥ 

Fig. 5.12 Ceros en el piano Z de una agrupacion binomica de 8 
elementos y modulo del factor de agrupacion 


5.4.4 Comparacion de caracteristicas 

Como resumen del analisis realizado para las distribuciones uniforme, triangular y binomica, pueden 
resaltarse en primer lugar los siguientes aspectos. Mas adelante, tras el estudio de la directividad de 
agrupaciones, se justificaran cualitativamente estas afirmaciones y se indicaran los criterios para 
conocer la forma del diagrama de otras alimentaciones. 

► A igualdad de maximo de la distribucion de corrientes, la uniforme es la que radia el mayor 
campo en la direction del haz principal, mientras que la que radia el menor campo es la 
binomica. 

► La distribucion uniforme presenta el minimo ancho de haz. El de la triangular es 
aproximadamente doble que el de la uniforme (en \|/) y el de la binomica mucho mayor. 

► La distribucion uniforme presenta el peor nivel de lobulo principal a secundario. El de la 
triangular es el doble en escala logaritmica (dB) que el de la uniforme para un numero grande 
de antenas. La distribucion binomica solo tiene haz principal, aunque en el espacio real pueden 
aparecer lobulos de difraccion asociados a un lobulo principal periodico. 
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5.4.5 Descomposicion en suma o convolucion 

Algunas distribuciones de corrientes, cuyo factor de la agrupacion no es directamente conocido, 
pueden descomponerse en suma o convolucion de distribuciones conocidas. Por ejemplo, una situacion 
tipica es la descomposicion de una distribucion triangular sobre pedestal en la suma de una triangular 
y una uniforme, o bien la descomposicion en convolucion de distribuciones de una agrupacion lineal 
cuya antena basica es a su vez otra agrupacion lineal en la misma direccion. 

Como el factor de la agrupacion y el polinomio son respectivamente las transformadas de 
Fourier y Z de los coeficientes de la alimentacion, por linealidad de dichas transformadas la 
descomposicion en suma de distribuciones es 

+ a n 2 

FA (\|/) = FA, (\|/) + FA 2 ( V ) 

P(z) = P,{z)+P 2 {z) 

mientras que para la descomposicion en convolucion tenemos 

a — a. * n 

“n u n\ (U n 2 

FA{y) = FA, (\| f)-FA 2 (\|/) 

P(z) = P 1 (z) ■ P 2 (z) 
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Ejemplo 5.1 Se desea analizar una agrupacion uniforme de 9 elementos excitados en fase y 
espaciados k/2, en la que por un fallo de montaje se ha desconectado el elemento central. 
Obtener: 

1) los ceros en el piano Z; 

2) la expresion y las graficas del factor de la agrupacion: FA(\|/) en cartesianas y FA(0) 
en polares; 

3) el nivel de lobulo principal a secundario; 
para los siguientes casos: 


a) 


La agrupacion uniforme de 9 elementos antes de desconectar el elemento central. 

1) Los ceros de la agrupacion uniforme son las raices A-esimas de la unidad, salvo 
z = 1, y por tanto se encuentran sobre el circulo 

unidad separados \| / = 2n/N = 40°; 

2) Para una agrupacion uniforme de 9 elementos el 
factor de la agrupacion es 


|A4(\|/)| = 


sen A — 


sen 9 — 

2 


2 

¥ 


¥ 

sen — 


sen — 

2 


2 



Su representacion grafica puede obtenerse a partir de la posicion de los ceros, cada 
40°, teniendo en cuenta que el maximo es FA(0) = 9. 
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3) El nivel de lobulo principal a secundario de una agrupacion uniforme de 9 
elementos es 


NLPS « N 


3 n 

sen 

2 N 


= 4,5 = 13 dB 


valor que es ligeramente inferior al NLPS de una distribucion uniforme continua 
(13,2 dB). 


b) La agrupacion con el elemento central desconectado. 

La distribucion de corrientes a K| =[1 1 1 101 1 1 1] puede descomponerse en: 

- La convolucion de las secuencias a rh = [1 1 1 1] y a„ 3 = [100001] 

- La suma de las secuencias a, h = [l 1 1 1 1 1 1 1 l] y a = [0 0 0 0 -1 0 0 0 0] 

1) Como el polinomio de a, h es el producto de los de a rh y a nj , f\(z) = P 2 (z)-P 3 (z), 
los ceros de P t (z) son los de P 2 {z) junto con los de P 3 (z). Los ceros de P 2 (z) son los 
de una distribucion uniforme de 4 elementos, mientras que los de P 3 (z) = 1+z 5 son las 
ralces quintas de -1, simetricas, respecto del origen, de las raices quintas de la unidad 





2) La expresion del factor de la agrupacion puede obtenerse a partir de la 
descomposicion en suma o en convolucion. 

Para la descomposicion en suma tomamos el origen de coordenadas en el centra de 
la agrupacion, con objeto de evitar la fase lineal que aparece en la transformada de 
Fourier de un pulso no centrado en el origen. En la ecuacion (5.14) se ha evitado esta 
fase lineal tomando el modulo del factor de la agrupacion. Sin embargo, para la 
descomposicion en suma no pueden utilizarse los modulos de los factores de la 
agrupacion, pues el modulo de la suma no es la suma de modulos. Con el origen en 
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el centra se soluciona este problema: el factor de la agrupacion es directamente igual 
a la funcion sine periodica, sin fase lineal 

sen 9 — 

F A ( ¥ ) = FA, (y) + FA 5 ( V ) = -2- - 1 

sen — 

2 

La grafica del factor de la agrupacion se obtiene restando uno del factor de la 
agrupacion uniforme de nueve elementos (representado sin extraer el modulo para 
realizar la resta correctamente). 


FA*W 
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— 7t 0 K 

¥ 
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tt 
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—71 0 K 


¥ 

[ 111101111 ] 


Para la descomposicion en convolucion no es necesario el desplazamiento del origen 
(pues el modulo del producto es el producto de modulos) 


I FA (¥)| = \ FA 2 (¥)| ' 1^4 (¥)| 


sen 4 


¥ 


sen 


¥ 


2 cos 5 — 


La grafica del modulo del factor de la agrupacion puede obtenerse tambien mediante 
el producto de los modulos de FA 2 (\\i) y FA ,(\\I) 
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3) El nivel de lobulo principal a secundario puede obtenerse a partir de la grafica del 
factor de la agrupacion con descomposicion en suma: el maximo es 8 y el valor del 
primer lobulo secundario es igual al primer lobulo de la uniforme de 9 elementos 
menos 1, es decir, 


sen 9 — 
2 


¥ 

sen — 
2 


-1 = -3 


Y = 


3 2 7t 
2 9 


y, por tanto, NLPS = 8/3 = 8,5 dB. 

El efecto que produce sobre el diagrama la desconexion del elemento central se 
observa en la representation de FA 1 (\|i) con descomposicion en suma: 

-El campo radiado en el maximo disminuye en un factor 8/9. 

-El ancho de haz principal entre ceros y a -3 dB disminuye ligeramente. 

-El primer lobulo lateral aumenta apreciablemente, el segundo practicamente 
desaparece. 

-El lobulo trasero se transforma en un cero doble. 


5.5 Agrupacion lineal uniforme 


La agrupacion lineal uniforme ha sido ampliamente estudiada y utilizada en aplicaciones practicas. 
Dada su importancia, en este apartado se proporcionan algunas formulas para el calculo del ancho de 
haz principal que completan el analisis de la section 5.4.1. 

La fase progresiva que produce un maximo en la direction Q mrh es, segun la ecuacion (5.9), 

a = - k d cos 0 mdx 

y, por tanto, el desfase electrico \|/ puede escribirse en la forma 

\|/ = A'c/(cos0 - cos0 mdx ) 

Si tenemos en cuenta que los ceros de FA(\|/) adyacentes al maximo estan situados en 


el ancho de haz entre nulos en el espacio real es 


A0„ = arccos 


cos0, • - - 


Nd 


- arccos 


COS0„ 


Nd 


(5.15) 


expresion que no es valida para el caso 0 mdi = 0, en el que uno de los ceros que limitan el lobulo 
principal queda fuera del margen visible y es el otro cero el que enmarca el haz principal, que es de 
tipo conico. Esta formula tambien puede aplicarse a la distribution triangular, pues sus ceros son los 
de una uniforme de (7V+l)/2 elementos. 

Para obtener el ancho de haz a -3 dB aproximamos el lobulo principal de la sine periodica 
(factor de una agrupacion uniforme) por el de una sine. Esta aproximacion es correcta en el lobulo 
principal incluso para valores de N no muy elevados. Como la calda a -3 dB de la funcion sinc(x) se 
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produce en el argumento x = =0,4471, la calda a -3 dB del factor de una agrupacion uniformc (5.14) se 
produce en 

0,88 n 


V-3dB _ - ' 


N 


y el ancho de haz a -3 dB en el espacio real es 


A0_ 


= arccos 


cos0„, -0,44- 


Nd 


- arccos 


cos 0 • + 0,44 

max Nd 


(5.16) 


Notese que esta expresion tampoco es valida cuando uno de los dos puntos de calda a -3 dB se 
encuentra fuera del margen visible, como sucede cuando el maximo de radiacion esta en la direccion 
axial o proximo a ella. 


5.5.1 Agrupaciones transversales y longitudinales 

Las expresiones anteriores, obtenidas para direcciones arbitrarias del maximo, se simplifican en los 
casos particulares en los que el maximo de radiacion sea transversal (broadside) o longitudinal 
(endfire) respecto al eje de la agrupacion. 


Agrupacion transversal ( broadside ) 

La agrupacion transversal tiene el maximo de radiacion en el piano perpendicular al eje, 0 m h = 90°. 
Elio implica que todos los elementos radian en fase y, por tanto, la fase progresiva es a = 0°, 
suponiendo que los coeficientes de la alimentacion sean reales y positivos. 

En estas condiciones, el ancho de haz entre nulos se obtiene sustituyendo Q mdx = 90° en (5.15) y 
operando resulta 


A0 


C 


= 2 arcsen 


Nd 


21 A, 
Nd ~ L 


donde L es la longitud fisica de la agrupacion. Notese que el ancho de haz es inversamente 
proporcional al tamano de la antena, lo que sucede siempre en antenas electricamente grandes 
alimentadas con una distribucion de corrientes real y positiva. 

El ancho de haz a -3 dB se obtiene a partir de (5.16) y vale 


A0_ 3dB = 2 arcsen 


0,44 


Nd 


0 , 88 — = 0,88 — 

N d L 


Observese que el ancho de haz a -3 dB es ligeramente inferior al inverso de la longitud 
electrica de la antena. En general, las distribuciones de corrientes uniformes o casi uniformes 
alimentadas en fase poseen esta propiedad, independientemente de su tipo (agrupacion, reflector 
parabolico, lente, etc.). Si la antena no es unidimensional (por ejemplo, una apertura o una agrupacion 
plana), esta regia se aplica por separado al ancho de haz en cada piano, tomando la dimension de la 
antena en ese piano. 
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Agrupacion longitudinal ( Endfire ) 

Las agrupaciones de tipo longitudinal tienen el maximo de radiacion en la direccion del eje de la 
agrupacion, lo cual implica una fase progresiva a =±kd que cancela el desfase por diferencia de 
caminos en la direccion del eje y pennite una interferencia en fase de los campos radiados por cada antena. 

Como uno de los ceros que limitan el lobulo principal en \|/ se encuentra fuera del margen 
visible, el ancho de haz entre ceros se obtiene como el doble de la distancia en \|/ entre el maximo en 
el eje y el primer nulo de radiacion 

A0 f . = 4arcsen I — - — = 18 

\2Nd \ Nd 

mientras que el ancho de haz a -3 dB es, analogamente, 

A0 idB = 4arcsen /0,22 — ^ — ~ /3,5 — ^ — 

3dB ] Nd \ Nd 

En las expresiones anteriores puede observarse que el ancho de haz es considerablemente 
mayor que el de las transversales y disminuye mas lentamente al aumentar la longitud electrica de la 
agrupacion. Sin embargo, como una es unidireccional y la otra es omnidireccional, el angulo solido 
equivalente es menor en la longitudinal, a pesar del mayor ancho de haz y, por tanto, tiene una 
directividad mayor. Este ultimo aspecto se estudiara con detalle en el apartado siguiente dedicado a la 
directividad de agrupaciones. 


5.6 Directividad de agrupaciones iineales 

La directividad de una agrupacion de antenas es uno de sus parametros mas importantes, pues 
proporciona una medida de la capacidad de la agrupacion para concentrar el haz principal en una o 
varias direcciones del espacio. Con objeto de estudiar la mejora de directividad debida a la agrupacion, 
independientemente de la antena basica, se va a considerar que esta es isotropa. 

En este apartado se obtendra una formula general de la directividad en funcion de los 
parametros de la agrupacion: distribucion de corrientes, espaciado, frecuencia y fase progresiva. Por 
otra parte, en el Anexo B se presenta un metodo grafico para obtener una aproximacion lineal de la 
directividad y el valor exacto de la misma en algunos casos particulares. Esta aproximacion lineal de 
la directividad se utiliza para realizar una estimacion del ancho de haz, basada en el concepto de angulo 
solido equivalente. 

Finalmente, en ese anexo se estudia exhaustivamente la relation cualitativa entre la distribucion 
de corrientes de una agrupacion y su diagrama de radiacion y directividad, lo cual permite estimar las 
caracteristicas de diversos tipos de alimentaciones. Las conclusiones mas relevantes se comentan 
tambien al final de este apartado. 


5.6.1 Expresion general de la directividad para agrupaciones ordinarias 

Consideremos el tipo de agrupacion mas habitual, en el que las alimentaciones son reales y positivas, 
de forma que el maximo del factor de la agrupacion FA(\|/) se encuentra en el origen, \|/ = 0, con un 
desfase progresivo tal que el maximo se encuentre dentro del margen visible. 
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La directividad en la direccion de maxima radiation esta definida como el cociente entre la 
densidad de potencia por unidad de angulo solido radiada en la direccion del maximo y la que 
produciria una antena isotropa que radiase la misma potencia total (1.9) 

IS 

_ MAX 

P r /4n 

La potencia total radiada es la integral, en coordenadas esfericas, de la intensidad de radiation 
K(Q, (])) en todas las direcciones del espacio 

P r = J J K (0 , 4>) sen 0 dQ dip 

Con objeto de analizar la mejora de directividad debida a la agrupacion, se supone que la antena 
basica es isotropa, de forma que la intensidad de radiation es igual al factor de la agrupacion elevado 
al cuadrado, 

K (9»<t>) = | FA(yf 

y sustituyendo en la expresion de la directividad, obtenemos 


1 |2 


2 \FA • 

\ MAX\ 



| MAX\ 


J J \FA (0)| 2 sen0 <30 d§ J |iL4(0)| sen0t/0 


La integral del denominador, que representa la potencia total radiada, se simplifica si se expresa el 
factor de la agrupacion en funcion del espaciado d y el desfase progresivo a, con el cambio de variable (5.5) 

\|/ = kd cos0 + a 
d\\f = - kd sen 0 dQ 

de forma que la expresion de la directividad se reduce a 


D = 


2kd\FA 


MAX] 


ra+kd, ,2 

\FA (\|/) tfti/ 

Ja-kd 1 ' " 


(5.17) 


Observese que los limites de la integral son los mismos que los del margen visible, por lo que 
la integration se extiende linicamente sobre el margen visible, que es la parte del factor de la 
agrupacion asociada con el diagrama de radiation en el espacio real. 

Sea la integral del modulo al cuadrado del factor de la agrupacion en el margen visible 


1 ra + kd, ,2 

= \FA (\i/) dw 

kd^~kd I 


como las alimentaciones de la agrupacion a n son los coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de 
FA(\|/), por ser reales se cumple a* = a q , y resulta 


|.Fti(\|/)|- = i74(\|/)i74*(\|/) 


N-l 

N-l 

Ys a n 

e X 1 

n = 0 

n = 0 


por tanto, el valor de la integral es 
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"C/.+kd 


I = 


kd 


N - 1 


N-\ N - 1 


" "~ m *> = ± c r I S»,«,JT 

* “ n = 0 <? = 0 

N-l JV-1 „ „ ... ... N—l N-l 


a-kdn=0 


X a q 
q = 0 


a+kd e* n -^dy = 


a-kd 


y y n q I 

kd h \ h j '' 


a n a q (J(n -q)(a+kd) _ j(n-q)(a-kd)\ _ 


- e 


') = 2 X X a » a ? 


n—0 q = 0 


y-(»- g )a sen kd(n-q) 
kd ( n — q ) 


Si en el sumatorio doble agrupamos los terminos a a con a a n 


£ j(n q)a +£ j(q «)a _ 2 cos(«-g)a 

basta sumar solo para q > n, pues incluye el caso q < n. Esto no incluye los terminos con n = q, que valen 


lim a„ a. 


sen kd(n-q) j(„- q ) a = 
kd ( n — d) 


Sustituyendo en el sumatorio doble resulta 

N - 1 N-2 N-l 


^ sen kd (yi q\ , , 

1 = 2 X a » + X X 4 a » a q m cos («-?)« 


n = 0 n = 0 q = n + 1 


kd(n — q) 


En el caso de agrupaciones ordinarias, con alimentaciones reales y positivas, para el maximo 
del factor de agrupacion, que se supone dentro del margen visible, se tiene 

N—l 

a„sSK + , a n > 0 => FA max = FA (°) = X a » 

n = 0 

Sustituyendo el numerador y el denominador en la expresion de la directividad (5.17), 
obtenemos la formula general 


D = 


V "= 0 J 


N-\ N-2 N — l 

X a » + X X 2 

n = 0 n = 0 q=n + 1 


sen kd(n-q) , * 

a n a q 7 7 — cos (ft — q) a 


(5.18) 


kd(n — q) 


que es valida para alimentaciones reales y positivas con el maximo dentro del margen visible 

a n e3i + , a n > 0 , [\]/ = 0 ] e [-kd + a, kd + a] => |a| < kd 

La formula general (5.18) se simplifica en algunos casos particulares de espaciado o fase 
progresiva, tomando valores especialmente significativos. 


Espaciado igual a un numero entero de semilongitudes de onda 

Esta situacion es especialmente importante, pues son muy habituales las agrupaciones con espaciado 
igual a media longitud de onda. En general, si el espaciado entre los elementos es un multiplo entero 
m de semilongitudes de onda 
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d = m — 
2 

sustituyendo en (5.18) se obtiene 


=> kd = m n => sen kd(n — q) = 0 


D 



(5.19) 


Observese en (5.19) que la directividad de todas las agrupaciones con espaciado ink / 2 depende 
solo de la alimentacion a n y del numero de elementos, y es independiente de la fase progresiva y, por 
tanto, de la direccion del maximo de radiacion, como se ve en la figura 5.13. 


Espaciado inflnito 


194 


Si el espaciado entre elementos es muy grande en terminos de la longitud de onda, kd la funcion 
sine de (5.18) tiende a cero y la contribucion del doble sumatorio en el denominador se hace nula. Por 
tanto, la directividad resulta ser la misma que con un espaciado de media longitud de onda 


D = 


v « = 0 y j n = 0 

Esto significa que al aumentar el espaciado o la frecuencia, es decir, la dimension electrica de 
la agrupacion, la grafica de la directividad oscila con amplitud decreciente alrededor del valor para un 
espaciado igual a media longitud de onda, al que tiende en el infinito independientemente de la fase 
progresiva. La grafica cruza este valor limite en todos los espaciados multiplos de media longitud de 
onda (Fig. 5.13). 

El numerador de la expresion de la directividad (5.19), o la densidad de potencia maxima, es 
proporcional a la suma escalar de amplitudes de campos (interferencia constructiva en el maximo) mientras 
que el denominador, o la potencia total radiada, lo es a la suma de potencias radiadas por cada elemento. 
Esto equivale a calcular la potencia total como la suma incoherente de las contribuciones de los N 
elementos, lo cual concuerda con el hecho de que, al ser el espaciado infinito, la fase de las contribuciones 
de los distintos elementos en campo lejano varla muy rapidamente con la direccion de observation y su 
interferencia proporciona un resultado similar a la interferencia de fuentes de ruido aleatorio. 


Espaciado mucho menor que la longitud de onda 

Cuando kd — > 0, tambien lo hace a, pues para que el maximo se encuentre dentro del margen visible 
debe ser lal< kd . Al sustituir en (5.18) las expresiones asintoticas de la funcion sine y el coseno por 
su valor en el origen, la expresion general de la directividad se simplifica 

(n - i V 

D = ^ B= ° ' = 1 

N - 1 N-2 N - 1 

n—0 n = 0 q=n + 1 
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Este resultado implica un diagrama de radiacion isotropo, y se explica facilmente teniendo en 
cuenta que toda la agrupacion se colapsa en una zona del espacio mucho menor que la longitud de 
onda: el espaciado electrico entre las antenas tiende a cero y, por tanto, la interferencia de los campos 
radiados por todas las antenas es constructiva en todas las direcciones. Esto implica que el diagrama 
de radiacion de la agrupacion coincide con el de la antena basica que la forma, que se supone isotropa, 
y la directividad es la misma en ambos casos. 

Agrupacion transversal 

Para tener el maximo de radiacion en el piano perpendicular a la agrupacion, el desfase progresivo 
debe ser a = 0 y, sustituyendo en (5.18), la directividad resulta 


( n - l A 


D- 


Ar 2 v-i 2 v^' „ sen kd(n-q) 

> a + > > 2a a , . 

„ =0 kd(n-q ) 


En la figura 5.13 puede observarse que la funcion sine del denominador produce una oscilacion 
de la directividad al aumentar el espaciado, cuya amplitud es decreciente y tiende al limite (5.19) en el 
infmito. El valor limite se cruza en los ceros de la funcion sine, correspondientes al espaciado d= mk/2. 


Agrupacion longitudinal 

Para que el maximo de radiacion se encuentre en la direccion del eje de la agrupacion, el desfase 
progresivo debe ser a = ±kd , y sustituyendo la identidad 

sen kd (« — q) cos kd (n— q) = y sen 2 kd (n — q) 
en la expresion general de la directividad (5.18), se obtiene 


N - 1 


D = 


J 


V 1 ' 2 V 1 V 1 ' sen 2 kd(n — q) 

L a « + L Zu a n a q 

n = 0 n = 0 q = n + 1 


kd (n — q ) 


Observese en la figura 5.13 que, al ser doble el argumento de la funcion sine en el caso 
longitudinal que en el transversal, la variacion de la directividad con el producto kd tendra doble 
frecuencia de oscilacion alrededor del valor limite al que tiende para espaciado infmito. Por tanto, si 
la grafica de esta cruza el valor limite cada vez que el espaciado es un multiplo entero de media 
longitud de onda, la grafica de la otra lo hara cada cuarto de longitud de onda. 

Otro efecto que puede observarse en la figura 5.13 es que para espaciados pequenos la agrupacion 
longitudinal tiene doble directividad que la transversal. Elio es debido a que el doble sumatorio del 
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denominador domina sobre 
Za„ para espaciados pequenos 
(menores que X/2 y no muy 
proximos a 0) y, al desaparecer el 
coeficiente 2 en el caso longi- 
tudinal, la directividad para 
pequenos espaciados sera aproxi- 
madamente doble que en el 
transversal. Esto es evidente si 
tenemos en cuenta que la 
frecuencia de oscilacion es doble 
y, por tanto, tambien lo es la 
pendiente de la grafica en la zona 
en la que domine el termino 
sinusoidal, es decir, en los 
pequenos espaciados. Como al 
espaciado nulo le corresponde 
una directividad muy pequena (la 
unidad), la funcion es casi lineal y la doble pendiente de la grafica significant aproximadamente el doble de 
directividad. 

La interpretacion fisica de esta mayor directividad se basa en que se concentra el haz en la 
direccion del eje (unidireccional), mientras que la transversal lo dispersa en el piano perpendicular 
(omnidireccional). La directividad deja de crecer cuando aparecen lobulos de difraccion, al 
aproximarse el espaciado a X en el caso transversal o X/ 2 en el longitudinal. Como el intervalo en 
que la directividad varia linealmente es doble en un caso que en el otro, y la pendiente es la mitad, 
resulta que la maxima directividad que se alcanza es aproximadamente igual en ambos casos (Fig. 
5.13). 



0 1 2 3 4 5 

d/X 

Fig. 5.13 Directividad de agrupaciones uniformes de 10 elementos, transversal y 
longitudinal 


Agrupacion uniforme 


Dado que todos los coeficientes de alimentacion son iguales a la unidad, en (5.18) los terminos del 
sumatorio doble en n y q dependen solo de n-q y podemos utilizar como indice del sumatorio extemo 
la variable m = n-q para que el sumatorio intemo tenga argumento constante. De esta forma, su valor es 
igual al numero de terminos ( N-m ) multiplicado por el termino constante. Como la variable m = n-q 
varia entre 1 y N- 1 , la expresion de la directividad se transforma en 


D = 


N 


N - 1 


\ sen mkd 

N + > 2 ( N - m) cos m a 

^ V ’ mkd 


Cuando el espaciado es media longitud de onda, kd = jc, la directividad es igual al numero de 
elementos, D = N. Este resultado coincide con el cuadrado de la suma de las alimentaciones dividido 
por la suma de los cuadrados, segun la ecuacion (5.19). En la figura 5.13 se muestran las directividades 
de sendas agrupaciones uniformes de 10 elementos transversales y longitudinales, en funcion del 
espaciado electrico d/X. 
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Agrupacion de Hansen-Woodyard 

En los apartados anteriores hemos visto que el ancho de haz y la directividad de una agrupacion 
uniforme varian de forma muy importante con la fase progresiva. A pesar de presentar un mayor ancho 
de haz, el caracter unidireccional de la agrupacion longitudinal le proporciona una directividad 
aproximadamente doble que la de la agrupacion transversal. 

La directividad de la agrupacion longitudinal anterior, que denominaremos ordinaria, puede 
mejorarse considerablemente si se escoge una fase progresiva que reduzca apreciablemente el ancho 
de haz y no disminuya mucho el campo maximo radiado. Elio puede conseguirse desplazando el limite 
derecho del margen visible hacia la izquierda, hasta aproximadamente la mitad del lobulo principal, 
como se indica en la figura 5.14. Con este metodo, se reduce el ancho de haz en \|/ y la potencia total 
radiada a la mitad, con una disminucion del maximo de radiacion en el margen visible. El resultado es 
que la directividad aumenta hasta algo menos del doble que la de la longitudinal ordinaria. 

En 1938 Hansen y Woodyard 
calcularon el valor exacto de la fase 
progresiva que maximiza en (5.18) 
la directividad de la agrupacion 
unifonne, y obtuvieron 

2,94 


a 


-kd - 


N 


-kd- — 
N 



lo que significa que el limite 
derecho del margen visible se 
encuentra en \|/ ~ -n/N , aproxi- 
madamente en la mitad del lobulo 
principal. Cuando la fase progre- 
siva toma este valor se dice que se 
cumple la condition de Hansen- 
Woodyard. 

La condicion de Hansen-Woodyard de maxima directividad es valida unicamente cuando el 
diagrama de radiacion es unidireccional, es decir, cuando no aparece un lobulo de difraccion trasero, 
lo cual implica para este caso un espaciado 


Fig. 5.14 Factor y margen visible de la agrupacion de Hansen-Woodyard 


d < — 
2 


1 -- 


2 N 


En la practica, es muy comun utilizar un espaciado d = X/4. El ancho de haz entre ceros en \|/ de 
la agrupacion de Hansen-Woodyard es la mitad que el de la ordinaria. Por tanto, en el espacio real es 


A0„ = 2 arcsen 


X 

Nd 


X 

Nd 


Analogamente, el ancho de haz a -3 dB es 


A6_ 


3dB 


= 2 arcsen / 0,28 


Nd 


Ul- 


Nd 
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y la directividad [Balanis’82] 


Las principales caracteristicas de la agrupacion de Hansen- Woodyard, comparada con la 
longitudinal ordinaria, son: 

► El haz principal es mas estrecho. 

► La directividad es algo inferior al doble mientras no aparezca un lobulo de difraccion. 

► El campo radiado en la direction del maximo es menor, pues los campos radiados por los 
elementos de la agrupacion ya no se interfieren en fase. Elio es debido a que el desfase nulo en 
campo lejano \|/ = 0 se encuentra fuera del margen visible. Dentro del margen visible el maximo 
es FA(n/N) = 2N/n, con lo que la disminucion es de 201og(7t/2) = 4 dB. 

► El nivel de lobulo principal a secundario empeora 4 dB, pues el lobulo principal disminuye 4 
dB y el secundario permanece constante. 

► El hecho de radiar un campo inferior en el haz principal implica que para radiar el mismo campo 
la potencia entregada a cada antena debe ser mayor, lo cual limita la utilization de estas 
agrupaciones a aplicaciones que precisen haces estrechos y no sea necesario un buen nivel de 
campo radiado. Elio es debido a que el aumento de directividad no se logra a costa de un 
aumento del maximo de radiation, sino gracias a una disminucion de la potencia total radiada, 
lo cual se consigue reduciendo el ancho de haz principal. 

Aunque la agrupacion de Hansen- Woodyard presenta la maxima directividad para una 
alimentacion uniforme con fase progresiva, pueden alcanzarse directividades mayores mediante otras 
tecnicas de alimentacion no uniforme y de fase no progresiva, a costa de disminuir todavia mas el 
campo radiado. Este aspecto se tratara con mas detalle en el apartado (5.8.6), dedicado a las 
agrupaciones superdirectivas. 

Aproximacion lineal 

En la figura 5.13 puede observarse que la curva de directividad en funcion del espaciado puede 
aproximarse facilmente por una serie de tramos lineales. La pendiente de estos tramos debe ajustarse 
de forma que la recta pase por el origen y por un punto de directividad conocida, correspondiente a 
espaciado un numero entero de semilongitudes de onda. Para el tramo recto comprendido entre MX y 
(M+ 1 )/., con MejV.enel caso transversal la curva de directividad pasa por el punto d = (2M+\)X/2 
y D = (LaJ 2 / Xfl,, 2 . Por tanto, la aproximacion lineal de la directividad es 



transversal 



(5.20) 


que para el caso mas habitual d< X, M= 0 y distribution uniforme, se reduce a 

( jv— l ) 2 



d < X => D. 


transversal 


0 d y«=o j 
X N ~ l 




(5.21) 
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Esta aproximacion lineal es de gran utilidad para estimar la directividad de una distribucion de 
corrientes reales y positivas, grande en terminos de la longitud de onda, con maximo de radiation en 
la direction perpendicular a la antena. Es de gran importancia que, mientras no se dejen de cumplir 
estas condiciones, la directividad aumenta proporcionalmente a la longitud total de la antena, tanto si 
se trata de una antena discreta (agrupacion) como de una distribucion continua de corrientes. 

La agrupacion longitudinal presenta el mismo comportamiento lineal, salvo que los valores de 
directividad D = (LaJ 2 / 'La 2 se producen cada cuarto de longitud de onda, de forma que la pendiente 
de la aproximacion lineal es doble que en el caso transversal 


M-<d <{M+ 1)- 
2 v 2 


D 


longitudinal 


1 d 
-4 — 


2M+\ X 


'n - i A 
v «=o , 


2 / A 

'n- 1 


(5.22) 


y para el caso d < X/2, M= 0 y distribucion uniforme 


, X 
d < — 
2 


IX 


longitudinal 


= 4- 


r N~ i y 

V "= 0 


d L 

= 4 — N ~ 4- 
X X 


(5.23) 


5.6.2 Expresion general aproximada del ancho de haz y la directividad 

A partir de la aproximacion lineal de la directividad puede deducirse una aproximacion sencilla para 
el ancho de haz de la agrupacion en el espacio real. 

Teniendo en cuenta que la antena basica es isotropa, si no hay lobulos de difraccion, es decir, si 
el espaciado es d < X en el caso transversal, o bien d < XI2 en el longitudinal, entonces, el angulo solido 
equivalente es 


transversal: = 2rcA0; longitudinal: Q. eq 



Igualando las expresiones anteriores a Q. eq = 4 kiD, y sustituyendo la directividad por sus 
aproximaciones lineales (5.20) y (5.22), resultan las siguientes aproximaciones para el ancho de haz 


transversal: A9 


X 

d 


N - 1 


n — 0 


( n -\ y ’ 

X a » 


v”=° y 


longitudinal: 


A0 = 2 



N - 1 


n — 0 


(n- i y 

v” = ° J 


Los principals valores de la directividad para distintos espaciados son, para d « A 

D = 1 

y para kd — » °° , d = nX/2 con cualquier desfase progresivo o d = nX/4 en el caso longitudinal 
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D = 


Ov-i 


v"- u y 



Las aproximaciones lineales de la directividad y el ancho de haz, para d < X en el caso 
transversal y d < 'k/2 en el longitudinal, son las indicadas en la tabla 5.1. 


200 



TRANSVERSAL ( d < X) 

LONGITUDINAL (d < 7J2) 

DIRECTIVIDAD 

„ d 

n o 

'n- 1 > 

v” = o ) 

2 

(N-l \ 2 

X a r< 

D - > \ d ^" = ° ' 

^ ^ a N - 1 

V 2 

Zu a n 

n= 0 

' Oi N-l 

^ V 2 

2^ a n 

n= 0 

ANCHO DE HAZ 

A0 = ^ 
d 

N-l 

n= 0 

f N - 1 ^ 

y n=0 

2 

A6 = 2 

1 

N-l 

A n = 0 

d f N-i y 

V”=° ) 


Tabla 5.1 Aproximaciones de la directividad y del ancho de haz 


Comparacion para una agrupacion de 11 elementos 


En las siguientes tablas, 5.2 y 5.3, se comparan las agrupaciones uniforme, triangular y binomica de 
once elementos para un espaciado de un cuarto de longitud de onda, en los casos longitudinal y 
transversal. En este ultimo caso se incluye la agrupacion uniforme de Hansen- Woodyard, con una fase 
progresiva a = -105,23°, para la cual no es valido este estudio, pero que presenta una directividad casi 

el doble que la de la agrupacion longitudinal 
ordinaria. Se presentan los resultados de 
directividad y ancho de haz segun las formulas 



0,5 


1,5 


2,5 



Daprox. 

Dexacta 

AS APROX. 

A0 A -3 dB 

UNIFORME 

5,5 

5,65 

20,8° 

18,6° 

TRIANGULAR 

4,44 

4,45 

25,8° 

24,9° 

BINOMICA 

2,84 

2,84 

40,3° 

38,9° 


Fig. 5.15 Directividad de las agrupaciones transversales Tabla 5.2 Parametros de agrupaciones transversales 
uniforme, triangular y binomica de 11 elementos (N=ll, d= A./4) segun su alimentacion 
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derivadas de la aproximacion lineal, comparados con los calculos exactos de directividad (5.18) y el 
valor exacto del ancho de haz a -3 dB. 

En las figuras 5.15 y 5.16 se representa la directividad en funcion del espaciado de las 
agrupaciones estudiadas. 



0 0,5 1 1,5 2 2,5 

d/X 



Daprox. 

Dexacta 

A0 

APROX. 

A0 A 
-3 dB 

HANSEN-WOODYARD 

19,8 

19,73 

36,4° 

38,4° 

UNIFORME 

11 

11 

69,1° 

66,1° 

TRIANGULAR 

8,88 

8,88 

76,9° 

76,6° 

BINOMICA 

5,68 

5,68 

96,2° 

96,4° 


Tabla 5.3 Parametros de agrupaciones longitudinales (N=ll, 
d = A/4) segun su alimentacion 


fig. 5.16 Directividad de las agrupaciones longitudinales 
uniforme, triangular y binomica de 1 1 elementos 


5.6.3 Relacion entre alimentacion, directividad y diagrama 


En el apartado 5.4, dedicado a las distribuciones de corrientes uniforme, triangular y binomica, y en 
las tablas comparativas anteriores, se ha visto que existe una relacion intuitiva entre la forma de la 
distribucion de corrientes, la directividad y los parametros del diagrama de radiacion: cuanto mas 
“plana” o “uniforme” es la distribucion de corrientes, mayor es la directividad, mas estrecho el haz 
principal y peor el nivel de lobulo principal a secundario. Sin embargo, la relacion entre estos 
parametros no es tan sencilla y depende de mas factores. En el anexo B se realiza un estudio riguroso 
de dicha relacion, cuyas conclusiones son las siguientes: 

► La directividad esta relacionada con la varianza de la secuencia a n de la siguiente forma 


N Gj + 1 

donde D V2 es la directividad de una agrupacion para d = wA/2 y o, es la varianza de la 
distribucion de corrientes normalizada a valor medio la unidad. 

Esto implica que cuanto mayor es la dispersion en los valores de los coeficientes de la 
alimentacion a n , mayor es la varianza de la secuencia normalizada y menor la directividad. Si 
ademas nos encontramos en la zona de validez de la aproximacion lineal para los casos 
transversal o longitudinal, sustituyendo D. J2 obtenemos 


transversal: 


D = 


2 Nd_^_ 
X Gj + 1 


= 2 


L 1 

X Gj + 1 
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longitudinal: 


D = 


„ Nd 1 

4 

X o, + 1 


= 4 


L 1 
X o, + 1 
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lo cual significa que, en estos casos, la directividad depende unicamente de dos parametros: la 
longitud electrica de la agrupacion L/X y la varianza de la alimentacion normalizada a,. Esta 
expresion constituye la generalizacion de las formulas aproximadas (5.21) y (5.23) para 
distribuciones de corrientes no uniformes. 

► Cuanto mayor es el numero de antenas N, mayor es la longitud de la secuencia [aj y, por tanto, 
mas estrecho es el lobulo principal de su transformada | 7v4(\|/) j. Elio implica un haz principal 
mas estrecho. 

► Cuanto mas irregular o discontinua sea la alimentacion, mayor importancia tienen las altas 
frecuencias \|/ en FA ( I//) y peor es el nivel de lobulo principal a secundario en el diagrama de 
radiacion. 

► La relacion entre la directividad y el ancho de haz es bien conocida: en un diagrama de 
radiacion con buen NLPS, practicamente toda la potencia se radia en el haz principal, con lo 
que puede defmirse un ancho de haz equivalente Q. eq tal que D = 47t/Q , <; . En estas condiciones 
de pequenos lobulos secundarios, y si no varia el numero de haces principales, la directividad 
y el ancho de haz son inversamente proporcionales. Esta relacion se cumple en los casos tipicos 
de las distribuciones uniforme, triangular y binomica. 

► Por otra parte, si dos agrupaciones tienen igual directividad para espaciado X/2, radian la misma 
potencia total a igualdad de maximo en el lobulo principal. Elio es debido a que, cuando el 
espaciado es X/2, la potencia total radiada es proporcional a la suma de los cuadrados de los 
coeficientes. Esto significa que la agrupacion que tenga mejor NLPS radia menos potencia en 
los lobulos secundarios y, por tanto, mas en el lobulo principal. Como la densidad de potencia 
radiada maxima es la misma para ambas, la agrupacion con mejor NLPS tendra mayor ancho de 
haz principal, y viceversa. 


5.7 Agrupaciones bidimensionales 


N-1 « 


Hasta ahora, en este capitulo hemos considerado unicamente las agrupaciones lineales, en las que 
las antenas se situan a lo largo de una recta (por ejemplo, el eje z), produciendo un diagrama de 
radiacion con simetria de revolucion alrededor del eje de la agrupacion. Sin embargo, son tambien 
muy habituales las agrupaciones en las que las antenas se situan sobre una superficie 
bidimensional, tanto plana como curvada. Estas agrupaciones de dos dimensiones permiten obtener 
una gama mas amplia de diagramas de radiacion, al conformar y dirigir el haz en las dos 

coordenadas esfericas del espacio (0, 4>), sin las restricciones 
que impone la simetria de revolucion. 

En este apartado se va a estudiar unicamente el caso mas 
sencillo y uno de los mas habituales en la practical las agrupaciones 
planas rectangulares equiespaciadas con alimentacion separable. 
Otros casos importantes son, por ejemplo, las agrupaciones planas 
circulares que no vamos a tratar [Balanis’82]. 

Sea una agrupacion rectangular de MxN antenas iguales, 
situadas sobre el piano (x,y), paralelamente a los ejes, con espa- 
ciado d x en la direccion x y <7. en la direccion y, y alimentadas 
con corrientes I mn (Fig. 5.17). El factor de la agrupacion sera el 
resultado de la interferencia en campo lejano de la radiacion de 
todas las antenas. Por analogia con la agrupacion lineal, 
ecuacion (5.1), el factor de una agrupacion rectangular es 


1 


0 





Ln 

f a i 

dy \ 

>.T. « 


d, 





0 


1 


M-1 


Fig. 5.17 Agrupacion plana, rectangular 
y equiespaciada 
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M - 1 N—\ 


FA [k x , kyj = X 


e jmk x d x e M y d y 


Para una alimentacion con fase progresiva a. , en la direccion x y a v en y 


a e jmax e jn<Xy 

u mn e e 


y definiendo los angulos ¥r y ¥ , que representan el desfase electrico entre las contribuciones en campo 
lejano de dos elementos consecutivos en los pianos ( x,z ) y (y,z ) respectivamente 


¥t = k x d x +a x = kd x sen0 cos(|) + a x 
\|/ r = k y d v + a Y = kd Y sen0 sen(|) + a v 


resulta el factor de la agrupacion 

M - 1 JV-1 

f ^( ¥x , ¥v ) = x e/m ^ eJn ' Vy 

m = 0 n = 0 


(5.24) 


(5.25) 


Analogamente al factor de una agrupacion lineal, /vf( ¥i , ¥r ) es la transfonnada de Fourier en 
dos dimensiones de la secuencia a mn , mientras que esta ultima es el conjunto de los coeficientes de la 
serie de Fourier bidimensional de la funcion periodica de dos variables /yl( ¥v , ¥i ). 

Para una alimentacion separable a = a m ~a n , tenemos 

M - 1 N - 1 

FA ( ¥x , ¥y ) = J j a m ^a„ e j " Vy = FA X { y x )FA y ( ¥v ) 

m = 0 n = 0 

Notese que el factor de una agrupacion plana rectangular separable puede interpretarse tambien 
como el factor de una agrupacion lineal en x cuya antena basica es una agrupacion lineal en y, o bien 
como el factor de una agrupacion lineal en y cuya antena basica es una agrupacion lineal en x. 

Si las alimentaciones son reales y positivas, a mn e 91 + , el maximo del factor de la agrupacion se 
encuentra en el origen y, despejando de (5.24), la direccion del maximo de radiacion en el espacio real es 
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0„,, v = arcsen 


f A2 

a Y 


\ kd x) 


( \ 2 

a„ 


vH; 


= arctg 


yd y a x j 


Observese que cuando las fases progresivas son nulas, 0 . x = a v = 0, la direccion del maximo esta 
definida por Q mdx = 0, n y § mrix cualquiera, lo cual corresponde a un haz perpendicular a la agrupacion 
(en la direccion del eje z). Este resultado es logico, teniendo en cuenta que si la fase progresiva es nula 
la interferencia constructiva de todos los elementos se produce en el eje perpendicular al piano de la 
agrupacion. 

En general, variando la longitud de onda X, o los espaciados electricos dfk y dJX, o las fases 
progresivas a. x y a v , se pueden controlar los angulos Q mix y § mlix para dirigir el haz en la direccion deseada. 
Tambien pueden generarse varios haces principales si se utilizan espaciados mayores que la longitud de 
onda para que aparezcan lobulos de difraccion. Una aplicacion practica importante se encuentra en las 
agrupaciones con barrido electronico, {phased-arrays ), muy utilizadas en sistemas radar: la agrupacion 
es capaz de barrer el espacio con el haz principal hasta localizar un bianco y fijar este haz sobre el para 
seguir su movimiento. En algunos casos se generan nuevos haces para seguir barriendo el espacio. 
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La distribution de corrientes uniforme se caracteriza por tener coeficientes de alimentacion iguales a 
la unidad, a mn = 1. Sustituyendo en la expresion (5.25) del factor de la agrupacion, resulta 


^(Vx.Vy) = \ FA x(Vx)\ pL(vy) 


.,t| f x ,,¥v 

sen M sen N — — 

2 

2 

\J/ v 

f V 

sen — — 

sen — — 

2 

2 


donde se observa que la agrupacion plana uniforme equivale a una lineal uniforme en x cuya antena 
basica es otra lineal uniforme en y, o viceversa. 
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Fig. 5.18 Representacion tridimensional en coordenadas Fig. 5.19 Representacion bidimensional en coordenadas carte- 
cartesianas del factor de una agrupacion uniforme de 5x5, sianas de la figura 5.18 
con espaciado 7J2 y maximo en 0 = 30°, (|) = 270° 



Fig. 5.20 Representacion tridimensional en 
coordenadas esfericas de la figura 5.18 


En las figuras 5.18, 5.19 y 5.20 se representa el modulo del 
factor de una agrupacion uniforme de 5x5 elementos, con 
espaciado d= 7J2 y maximo de radiacion en 0 = 30°, <|> = 270°. 
Se utilizan presentaciones 3-D y 2-D en coordenadas 
cartesianas, y 3-D en coordenadas esfericas. 

Puede observarse en ellas la existencia de dos lobulos 
principales, uno en 0 = 30° y otro en 0 = 150°. Elio es debido 
a que el factor de una agrupacion plana es simetrico a ambos 
lados del piano (x,y), pues la expresion (5.24) vale lo mismo 
para 0 que para 18O°-0. La interpretacion fisica de ello se 
basa en que la interferencia de los campos radiados es la 
misma por encima y por debajo del piano de la agrupacion. 
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Ejemplo 5.2 Una agrupacion plana con barrido 
electronico en elevacion de 45 x 
45 dipolos en X/2 espaciados 0,7^. 
y 0,7A, en cada direccion se 
alimenta en sentido vertical (cjc y) 
con una red de distribucion de 
potencia uniforme. Cada salida de 
dicha red se conecta, a traves de 
un desfasador variable (0°-360°) y 
un amplificador de potencia, a otra 
red de distribucion horizontal (eje 
x) ponderada (Fig. 5.21). 

Se elige para las redes horizon- 
tales una distribucion triangular Fig. 5.21 Agrupacion plana con barrido electronico 
sobre pedestal. Si se desea que la 

corriente en el extremo este 21,58 dB por debajo de la del centra, la amplitud de las 
corrientes se obtendra teniendo en cuenta que la distribucion triangular sobre pedestal es 
la suma de una uniforme (pedestal) mas una triangular. Si la amplitud del pedestal es 1 
y la amplitud del extremo de la distribucion triangular es A, la corriente en el extremo es 
1+^4 y en el centra es \+A(N+\)!2. Igualando su cociente a 21,58 dB (12 en escala lineal) 
tenemos 



1 + A 

Por tanto, la amplitud de las corrientes sera 

2 : 3 : 4 : ... : 23 : 24 : 23 : ... : 4 : 3 : 2 

Por ser la alimentacion separable (unifonne cn y y triangular sobre pedestal en x), resulta 
fvl(\|/ r ,\|/ r ) = FAJyiJFA (\)/ v ). Para la distribucion vertical, que es unifonne, tenemos 


._ ¥ y 
sen 45 — — 

FA y (\|/ y ) = -2- , ¥ y = ky d y + CL y = k d y sen 0 sen § + a y 

sen — — 

2 

Por otra parte, FA x (\\f x ) es la suma de los factores de agrupacion de una distribucion 
unifonne y de una triangular con las amplitudes anteriores 


FA x (y x )= 1- 


sen 45 


¥, 


sen 


¥, 


-+1 


sen 23 


¥, 


sen 


¥, 


Sustituyendo v(/ x = k x d x +a x = kd x sen 9 cos <f» + a x , como solamente tenemos des- 
fasadores variables para la distribucion vertical (en y), a x = 0, y como en el piano xz es 
<() = 0,7t, resulta para el piano horizontal, teniendo en cuenta que FA JO) = 45 


FA X y (0) = 45 


sen (45 • 0,7 7t sen0) 
sen (0,7 n sen 0) 


+ 45 


sen (23 • O,77tsen0) 
sen (0,7 7t sen 0) 
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Cuando a v = 0, el haz principal apunta en la direccion z (0 = 0°). Para desplazarlo en 
elevacion a una nueva posicion, por ejemplo Q m<jx = 60°, <j) m& = 90° es necesario tener un 
desfase progresivo a en la distribucion vertical, que se logra mediante los desfasadores 
variables. Como el maximo se encuentra para \|/ y = 0, tenemos para esa direccion 

Wy = k y dy+a y = k d y sen0 mfc sen<|) m& + a y = 0 
0,7 -2 7t sen 60° + 06,, = 0 
a, = -3,81 rad = -218,24° = 141,76° 

y el desfase en la fila n es na . Por ejemplo, las fases en las filas 0, 1 y 44 son 
respectivamente: 0°, 141,76° y 117,5°. 

Cuando se desplaza el haz en elevacion llega un momento en que \|/ y = -2 jc y aparece un 
lobulo de difraccion de igual amplitud que el maximo. Lo hace en la direccion (|) = 270°, 
0 = 90° y el valor de 0 mi . para el que esto sucede se obtiene de 

kd senO senc|) - kd Y sen 0 m(k sen 90° = -2n 
k d v - kd y sen 0 mix = - 2 n 
0,7 (sen 0,^ +1) = 1 


cuya solucion es 0 max = 25,37° y, por tanto, no puede desviarse el haz principal mas de 
25° sin que se tenga un lobulo de difraccion de la misma amplitud que el maximo. Sin 
embargo, notese que el lobulo de difraccion empieza a aparecer para desviaciones del 
haz principal algo menores que 25°. 

En el caso anterior, con el maximo en 0 = 60°, (f) = 90°, existe un lobulo de difraccion, 
debido a que alguno de los valores \|/ y = +27t« se encuentra en el margen visible. Como 
la fase progresiva es a v = ~kd y sen60° sen90° se deben cumplir las ecuaciones 

kd sen 0 sen § - kd Y sen 60° sen 90° = ± 2 n n 
kd x senO cos (f) = 0 

lo cual lleva a § = 90° o (]) = 270° (piano yz) y 



Fig. 5.22 Corte en el piano yz del 
diagrama de radiacion 


c|> = 90° => 0,7 (senO - sen 60°) = ± n 

(j) = 270° => 0,7 (-senO - sen 60°) = ±« 

Solamente existe solucion para n = - 1 y vale 

c() = 90°, 0 = -34,23° o bien (|> = 270°, 0 = 34,23°. 

Logicamente, ambas soluciones son equivalentes, y 
corresponden a un haz orientado en el semipiano yz 
cony<0 (Fig. 5.22). 

Observese en la figura 5.22 que el haz principal es 
muy estrecho debido a la gran longitud electrica de la 
agrupacion y que, como se ha indicado en el apartado 
5.3.2 c), el ancho de haz aumenta al alejarse el 
maximo de la direccion normal y acercarse al piano 
de la agrupacion. 
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5.8 Sintesis de agrupaciones 

La capacidad de las agrupaciones para modificar el diagrama de radiacion de la antena basica puede 
aprovecharse para sintetizar un diagrama de radiacion que cumpla con unas determinadas 
especificaciones. Para ello deben determinarse los fasores de corriente en todos los elementos de la 
agrupacion de forma que la interferencia de los campos radiados se aproxime al diagrama deseado o 
cumpla ciertas especificaciones en los parametros del diagrama. 

La sistematizacion de los procedimientos de sintesis de agrupaciones ha llevado al desarrollo 
de una serie de metodos que, en funcion de las especificaciones de partida, pueden clasificarse en 
varias categorias: 

► Metodo de Schelkunoff. Parte de la especificacion de la direction de los ceros en el piano Z o 
los nulos en el espacio real. 

► Metodos de modelado del haz ( beam-shaping ), en los que se especifica la forma del diagrama 
en el espacio real. Suelen utilizarse dos metodos: 

Sintesis de Fourier, que permite obtener el diagrama de error cuadratico medio minimo respecto 
a las especificaciones. Se aplica cuando se conoce una expresion matematica del factor de la 
agrupacion deseado. 

Sintesis de Woodward, que permite obtener un diagrama que coincide con las especificaciones 
en un numero finito de puntos. Es util cuando el diagrama especificado no puede expresarse 
matematicamente, pero si puede muestrearse. 

► Para diagramas de haz principal estrecho y bajos lobulos secundarios, suelen especificarse el 
nivel de lobulo principal a secundario y el numero de elementos de la agrupacion. Para realizar 
el diseiio existen varios metodos: 

Sintesis de Chebychev, que obtiene el diagrama con minimo ancho de haz principal para el nivel 
de lobulo principal a secundario especificado. 

Sintesis de Taylor, basada en los mismos principios que la de Chebychev pero con menor 
radiacion en direcciones alejadas del haz principal a costa de empeorar ligeramente el ancho de 
haz y la directividad. Por sus ventajosas caracteristicas, es muy utilizada en la practica. Existe 
tambien un procedimiento equivalente para obtener diagramas de tipo diferencia (o monopulso) 
a partir de distribuciones de corrientes impares, conocida como sintesis de Bayliss. 

► Agrupaciones superdirectivas: Existen una serie de metodos para sintetizar agrupaciones con 
una directividad en teoria tan elevada como se desee, a costa de enormes problemas en su 
realizacion practica, que las hacen inviables. 

► Agrupaciones adaptativas : La tecnologia modema de desfasadores y amplificadores variables 
controlados por ordenador permite sintetizar diagramas en tiempo real, capaces de adaptarse 
automaticamente al entorno (por ejemplo, colocando nulos en las direcciones en las que 
aparecen interferencias). 

Aunque la mayoria de los metodos de sintesis pueden aplicarse tambien a antenas continuas, 
tanto lineales como planas, en este apartado vamos a estudiar unicamente la sintesis de agrupaciones 
lineales. 


5.8.1 Metodo de Schelkunoff 

El metodo de Schelkunoff parte de la especificacion del numero de nulos y su position en el margen 
visible o en el piano Z. Ello permite obtener el polinomio a partir de su factorization (5.13) y, por tanto, 
los coeficientes de la alimentation 


207 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


ANTENAS 


n 


208 


p (?) = «,v-i n(z - *,) = l!«„ (5.26) 

«=1 «=0 

La especificacion de 1 ceros proporciona N coeficientes de la alimentation, por lo que el 
tuimcro de elementos de la agrupacion es N. Ademas, debe definirse el margen visible [ct.-kd, a+kd], a 
traves de la especificacion del espaciado y la fase progresiva. Notese que, si el espaciado es mayor que 
X/2, pueden aparecer en el espacio real un niimero de nulos mayor que .V- 1 al entrar los ceros 
periodicos en el margen visible. 

La especificacion de los ceros permite conocer cualitativamente la forma del factor de la 
agrupacion pues, segun la ecuacion (5.26), el factor de la agrupacion en un punto del circulo unidad es 
igual al producto de las distancias de este punto a todos los ceros (Fig. 5.9). Esto implica que entre dos 
ceros proximos, o cerca de un cero multiple, el factor de la agrupacion no puede tomar valores muy 
elevados, mientras que el maximo se encontrara en el punto mas alejado de los ceros, normalmente 
situado entre los dos ceros mas separados. 

Cuando los ceros se agrupan por pares complejos conjugados sobre el circulo unidad, el factor 
de la agrupacion es real y puede simplificarse la expresion (5.26) para operar linicamente con 
funciones reales. Cada par de ceros complejos conjugados equivale a un factor 

|z — e y Vc ) — e~^ c 'j = z 2 - 2 z cos \\i c +1 

donde i|/, representa la position angular del cero en el circulo unidad (o eje \|/). Por tanto, el polinomio 
para un niimero par de ceros (impar de antenas) puede escribirse de la forma 

N - 1 
2 

N impar: P(z) = ]^[(z 2 - 2zcos\\i c ^ + l) 

n = 1 

Cuando el niimero de ceros es impar, el cero desapareado debe estar bien en z c = -1 o bien en 
z c = 1 , porque en otro caso el factor de la agrupacion no seria real. Asi, en general, para un niimero 
impar de ceros (o par de antenas) tenemos 

f-i 

N par: P{z) = (z ± l) (z 2 - 2 z cos \|/ £ , ; + l) 

77 = 1 


Ejemplo 5.3 Para la agrupacion uniforme de nueve elementos con el central desconectado del 
ejemplo 5.1, obtener la distribution de corrientes a partir de los ceros. 

En la figura 5.23 se muestra el diagrama de ceros junto al modulo del factor de la 
agrupacion. Puede observarse que entre dos ceros muy juntos existe un lobulo de 
amplitud muy pequena. Por otra parte, el maximo se encuentra en el centra del intervalo 
de mayor amplitud (72°). Como hay tres intervalos de la amplitud maxima, pero dos de 
ellos limitados por un cero doble, el maximo absoluto se encuentra en el unico de los tres 
limitado por ceros simples. 

Los ocho ceros se agrupan en cuatro pares complejos conjugados. Como la position de 
los ceros es \|/ Cj = ±36°, \| / = ±90°, i|/ C3 = ±108°, \| r C4 = ±180° (ejemplo 

5.1), la factorization del polinomio es 

P{z) = (z 2 - 1,6 1 8z + l)(z 2 + l)(z 2 + 0,6 1 8z + l)(z 2 + 2z + 1) = 

8, 7. 6, 5. 3. 2. 

= Z +Z + Z +Z +Z +Z +Z + 1 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


n 


AGRUPACIONES DE ANTENAS 


y, por tanto, la distribucion de corrientes es [111101111], 



Fig. 5.23 Position de los ceros en el piano Z y factor de la agrupacion 


5.8.2 Sintesis de Fourier 

La slntesis de Fourier para modelado del haz se basa en el concepto de factor de la agrupacion como 
transformada de Fourier de la distribucion de corrientes: los coeficientes de la alimentacion pueden 
obtenerse como la serie de Fourier del factor de la agrupacion deseado. 

Flabitualmente el diagrama especificado no es de espectro limitado y su serie de Fourier 
presenta infmitos coeficientes. Sin embargo, puede asegurarse que para un niimero fmito de antenas, 
tomando los primeros coeficientes del desarrollo en serie, el factor de la agrupacion obtenido mediante 
sintesis de Fourier se aproxima a la especificacion de FA(\|/) con error cuadratico medio minimo (es 
decir, menor que el obtenido con cualquier otro metodo de sintesis) integrando el error a lo largo de un 
periodo 2 jc en \|/. Elio implica que el niimero de antenas necesario para sintetizar el diagrama es 
minimo para un cierto error cuadratico medio. 

La metodologia de disefio de una agrupacion mediante sintesis de Fourier a partir de un cierto 
diagrama de radiacion consiste en: 

1) Escoger un tipo de antena basica (si no esta ya especificado) y obtener el factor de la agrupacion 
como el cociente entre el diagrama de radiacion deseado y el de la antena basica. El problema 
se complica cuando la especificacion del diagrama incluye polarizacion. En este caso, es 
necesaria una formulacion vectorial del problema y sintetizar por separado la alimentacion de 
las componentes horizontal y vertical de la antena basica [Stutzman’81]. 

2) A partir del factor de la agrupacion en el espacio real, FA(0), obtener FA(\|/) a traves de la 
transformacion \|/ = /«/cos8+a. Elio implica la especificacion del espaciado d y de la fase 
progresiva a, lo cual define el margen visible. 

Una consideracion importante es que para obtener la serie de Fourier es necesario conocer el 
factor de la agrupacion FA(\|/) en un periodo 2 jc en \|/. Como habitualmente se especifica el 
diagrama en el espacio real, FA(0), lo cual solamente proporciona valores de FA(\|/) en el 
margen visible, es necesario especificar tambien el factor de la agrupacion fuera del margen 
visible para completar un periodo 2 ji. Elio debe realizarse de forma que el ancho espectral del 
factor de la agrupacion resultante sea lo menor posible, con objeto de lograr una rapida 
convergencia de la serie de Fourier y, por tanto, necesitar un menor niimero de antenas para un 
cierto error cuadratico medio. 
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La posibilidad de realizar distintas especificaciones de FA(\|/) fuera del margen visible lleva a 
soluciones no unicas para aproximar un cierto diagrama de radiation en el espacio real. 

3) Desarrollar FA(\|/) en serie de Fourier y truncar la serie cuando el error cuadratico medio es 
menor que un umbral o el numero de antenas supera un limite especificado. No debe olvidarse 
que el criterio de error cuadratico medio minimo se refiere a un periodo 2n en \|/, que no 
coincide con el margen visible si el espaciado es menor que A/2 y, en consecuencia, el error en 
el margen visible depende de la especificacion de FA(\|/) fuera del mismo. 

La formulation del desarrollo en serie se simplifica tomando el origen de coordenadas en el 
centro de la agrupacion. En este caso debe distinguirse si el numero de antenas N es par o impar 


N impar: FA (\|/) 
N par: FA (\jr) 


y-i 

2 



e m 


[ej.:N = 5 


n = -2, -1,0, 1,2] 


jy-i 

2 



e m 


ej.'.N 


4 


n 


-3-113 
2 ’ 2 ’ 2 ’ 2 


Si FA(\|/) incluye especificaciones de modulo y fase del diagrama, entonces toma valores complejos 
y los coeficientes del desarrollo en serie tambien seran, en general, complejos. Sin embargo, habitualmente 
se especifica solo el modulo del diagrama, con lo que FA(\|/) es una funcion real. En este caso, los 
coeficientes complejos del desarrollo, a n = A n e ,<f> " e C, presentan simetria compleja conjugada, a n = a*. 
Esta situation es la mas frecuente y se conoce como alimentation simetrica. Como se cumple que 

a n e jnv/ + a n e~ inv> = 2 Re [a„ e 7 " v ] = 2A n cos(nt)/ + (p„) 
resulta el factor de la agrupacion 

n-% 

i rW7 . 

N impar: FA (\|t) = Ag + 2 ^ A„ cos (n i|/ + tp n ) 

n = 1 

2 

N par: FA(\\t) = 2 ^ A n cos («\|/ + cp„) 


donde A n y tp n son respectivamente la amplitud y la fase de la corriente en el elemento n-esimo. 
Evidentemente, la fase progresiva a no esta incluida en tp n , sino que esta implicita en \|/, debido a la 
transformacion (5.5). 

Cuando la funcion FA(\|/) presenta simetria par o impar, pueden realizarse desarrollos en serie de 
cosenos o senos, respectivamente, y obtenerse coeficientes del desarrollo reales o imaginarios. En el caso 
anterior de alimentacion simetrica y FA(\|/) real, tenemos para FA(\|/) con simetria par 

FA (y) = FA (-y) => cp„ = 0, n => a„ = ±A„ 

N - 1 N-l 

2 2 

N impar: FA (\|/) = A 0 ±2^A„ cos n\\t = a 0 + 2 ^ a n cos n \)/ 

n= 1 n= 1 

N-l N-l 

2 2 

N par: F^(\]/) = ±2^^ w cosw\j/ = 2 cos n \{/ 

1 1 

n—— n=— 
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y para FA(\|/) con 


N impar: 

N par: 


simetria impar 
FA (y) = — FA ( — \(/) 


n = 1 


<P„ =±n/2 =$ a n = ± j A n 

N - 1 

71 N 


N - 1 
2 


FA {\ |/) = 2^A n cos «\|/ + — = +2^^4„sen«\|/ = 2 j senwij/ 


H=1 


«=1 


TV— 1 
2 


AM 

2 


AM 

2 


/vl (y) = 2 cos ( w\]/ + — ] = +2 sen«\|/ = 2 j ^ «„ sen«\|/ 

.^1 v 2 y “t 


Los coeficientes de la serie de Fourier se calculan de la forma habitual 

1 |*7T | 7 

a, , = FA (\|/) e~ jmf d\\> = — F14(\i/) cos n \i/ d\tf — — FA ( \\l) senwti/ chit 

2n J-Jt v ' TC Jo ^ 1 par T T ^ J 0 impar T T 

donde se ha descompuesto el factor de la agrupacion en sus partes par e impar. 


Ejemplo 5.4 Para disenar una agrupacion transversal que radie toda la potencia dentro de un ancho de 
haz A0, ( ',cual es el maximo espaciado que permite realizar la sintesis de este diagrama? 
El factor de la agrupacion esta defmido por 


FA(Q ) = 


1 

0 


7t A0 n A0 

— + — > 0 > 

2 2 2 2 

en otro caso 


Para esta agrupacion, la fase progresiva es 0 y, por tanto 


FA M V e[-M,id] 


1 

0 


< kd cos 

U 

, , A0 
> for sen — 

2 



kd sen 

2 



' FA M kdsen A* 
2 



1 


Z 


— 1 — 



L 

— i— 


-2jl —71 0 71 271 
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Fig. 5.24 Factor de la agrupacion en el espacio real y en fiincion del angulo electrico \|l 


A1 aumentar el espaciado puede ocurrir que un lobulo principal periodico entre en el 
margen visible y el diagrama de radiacion no sea el especificado. El maximo espaciado 
para que esto no suceda se produce cuando el limite del margen visible \|/ = kd coincide 
con el limite del lobulo principal periodico 2 jc - kd sen (A0/2) 

, , „ , , A0 d 1 

kd < 2jt-foisen => — < 

2 X 1 + sen(A0 / 2) 
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Si el espaciado es menor o igual que X/2, tenemos sen (A0/2) < 1 , que se cumple siempre 
que A0 < 71 . En cambio, si el espaciado es mayor o igual que X, tenemos sen (A0/2) < 0, 
que no tiene sentido. 

En conclusion, siempre que d < XI 2 es posible sintetizar el diagrama, mientras que si 
d > X es imposible. En casos intermedios, X! 2 < d < , la posibilidad de realizar la 

sintesis depende del ancho de haz deseado. Cuanto mayor sea el ancho de haz, menor 
sera el maximo espaciado permitido. 


Ejemplo 5.5 Se desea disenar por el metodo de Fourier una agrupacion lineal longitudinal con d = XI 4, 
situada a lo largo del eje z, que radie con densidad de potencia constante en el 
semiespacio z > 0 (0 < jt/2) y no radie fiiera del mismo, suponiendo que la antena basica 
de la agrupacion es isotropa. 

El diagrama de radiation especificado es 


FA(d) = - 


1 


0 


0 < - 
2 

— <0 < 7t 
2 


FA(9) 


Para una agrupacion con d = XI A tenemos a = -kd = -n/2 y, por tanto, el factor de 
agrupacion es 
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FA(\y) 


1 

< 0 

no definido 


-|< ¥ <0 

7t 

— 7t <\|/ < 

2 

0 < \|/ < n 


FA(y) 
' 1 


— i 1 H h 

-ji -71/2 0 7t/2 jr 

FA(y) 


‘ 1 
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Fig. 5.25 Sintesis de FA(t|/) con simetria 
par y simetria impar 


Como el margen visible solamente comprende 
el intervalo [-7t,0], debe especificarse el factor de 
la agrupacion en el resto del periodo definiendo 
su valor en el intervalo (0,7t). Para ello es 
aconsejable buscar una forma de FA(\|/) de 
minima anchura espectral, con objeto de lograr 
una rapida convergencia de la serie de Fourier y, 
por tanto, un menor numero de antenas. 

En este ejemplo se proponen dos soluciones 
para completar la definition de FA(\|/), una con 
simetria par y la otra con simetria impar; la 
primera de ellas presenta un menor ancho 
espectral. 

La serie de Fourier para FA(\|/) con simetria par es 


a 


n 


ij> w 


COS 77 \|/ cA|/ = — 


1 r * 

— cos n 
7t J 0 


\)/ cA|/ 


1 7C 

sen n — 

«7t 2 
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donde puede observarse que la alimentacion en el elemento central es a 0 = 1/2, igual al 
valor medio de FA(\|/). La distribucion de corrientes es real y par, por ser FA(\|/) real y 
par. Para una agrupacion de 1 1 elementos se tiene 


571 3jt TC 2 TC 371 571 


La aparicion de coeficientes nulos es, en general, indeseada, pues implica la elimination 
de antenas de la agrupacion, y mantener una longitud grande de ella con no todos los 
elementos radiantes. 

Evidentemente, estas alimentaciones no incluyen la fase progresiva, que debe anadirse 
para obtener las corrientes en las antenas que proporcionan el diagrama en el espacio 
real. 

La serie de Fourier para FA(\|/) con simetria impar es 

a = — f FA (t|/) senn\|/ dy = — f T sen «\|/<A|/ =^-|l-cos« — 

7t J 0 TC Jo n K { 2 


Notese que ahora la alimentacion del elemento central es nula, pues por ser FA(\|/) impar 
su valor medio es 0. La distribucion de corrientes es imaginaria, por ser FA(\|/) impar, y 
simetrica, a n = a *, por ser FA(\|/) real. Para una agrupacion de 11 elementos resulta 


J Q J J J Q J J J Q J 

5 Tc 3n n n n n 3n 5n 
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Fig. 5.26 Resultado de la sintesis con simetria par 


Fig. 5.27 Resultado de la sintesis con simetria impar 


Puede evaluarse cuantitativamente el grado de convergencia de la serie, para un numero 
determinado de antenas, aplicando el teorema de Parseval para analizar el error 
cuadratico medio. La potencia media del factor de la agrupacion especificado, 
considerado como una senal periodica, es 


P 


1 

2 7t 


C 2k i / \|2 

Jo l jFL4 ('i / )| dy 


n = 0 
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El error cuadratico medio es la diferencia entre la potencia del factor de la agrupacion 
especificado y el sintetizado con un numero finito de antenas 

e = Ski 2 -Ski 2 = y-L \ FA {vf dv - Ski 2 

n= o »=o ^ m=0 

Una medida del grado de convergencia de la serie de Fourier es el error cuadratico medio 
normalizado con la potencia media del factor de la agrupacion especificado, e / P . La 
siguiente tabla compara el error cuadratico medio expresado como porcentaje de la 
potencia media total, para las dos realizaciones del factor de la agrupacion 


NUMERO DE ANTENAS 

3 

5 

7 

9 

11 

FA (\ |/) par :e/P 

FA (\ |/) impar :e/P 

9,5 % 
59,5 % 

9,5 % 
19,0% 

7,2 % 
14,5 % 

7,2 % 
14,5 % 

6,4 % 
12,9 % 


Observando la tabla de error cuadratico medio y las graficas del factor de la agrupacion 
sintetizado con un numero de antenas entre 3 y 1 1 , se llega a la conclusion que, en este 
ejemplo, la realizacion con simetria par converge mucho mas rapidamente que la de 
simetria impar. La sintesis con 3 antenas y simetria par es mejor que con 1 1 antenas y 
simetria impar. Notese que a partir de un cierto numero de antenas, 3 con simetria par y 
7 con simetria impar, el error disminuye lentamente al aumentar el numero de antenas. 
La sintesis impar presenta un problema adicional, debido al fenomeno de Gibbs, la 
aparicion siempre de un nulo en la direccion del eje z, que la haria inservible en la 
practica para sintetizar un diagrama de cobertura hemisferica. 

Si se desea realizar una agrupacion con un numero de antenas reducido, la eleccion seria 
3 antenas y sintesis con simetria par. Las figuras 5.28 y 5.29 muestran los diagramas en 
el espacio real sintetizados con 3 y 1 1 antenas respectivamente, para FA(\|/) con simetria 
par. Notese que utilizando la escala logaritmica se aprecia la diferencia entre la calidad 
de la sintesis con 3 y con 1 1 antenas. 


90 90 



Fig. 5.28 Sintesis con simetria par y 3 antenas Fig. 5.29 Sintesis con simetria par y 11 antenas 
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5.8.3 Sintesis de Woodward-Lawson 


El metodo de Woodward-Lawson se basa en descomponer el factor de la agrupacion en una suma de 
funciones sine desplazadas, tales que el maximo de cada una de ellas coincida con ceros de todas las 
demas. De esta forma, en los puntos correspondientes al maximo de las funciones sine el factor de la 
agrupacion es igual a la amplitud de cada funcion sine, lo cual permite obtener esta ultima a partir de 
un muestreo del factor de la agrupacion. 

Este metodo suele aplicarse tanto para sintesis de distribuciones continuas (con la funcion sine) 
como para agrupaciones (con la funcion sine periodica). En ambos casos, la distribucion de corrientes 
asociada a cada funcion sine desplazada es una distribucion uniforme con una fase progresiva igual al 
desplazamiento en k_ (antena continua) o \|/ (agrupacion). 

Para una agrupacion de N elementos con el origen de coordenadas en el extremo, la funcion sine 
periodica m-esima y la distribucion de corrientes asociada son: 

4 Le -- / {"-^rK 

N 


donde 


FA m (v) = 


sen A 


¥~¥„ 


. N - 1 / 

JSrl'V-'Vrr, 


N 


sen 


¥“¥» 


a„ = 


¥,„ = m m = 0, 1, ..., TV- 1 (5.27) 

es la position del maximo, que coincide con el cero m-esimo de la funcion sine centrada en el origen. 
El factor (N- 1)/2 en la fase progresiva de a n es debido a haber tornado el origen de coordenadas en el 
extremo de la agrupacion. Este factor desaparece si el origen se toma en el centro, de la forma indicada 
en la section 5.8.2. 

Segun (5.27), el niimero de muestras de FA(\|/) en un periodo es N, igual al numero de antenas. 
El factor de la agrupacion es la suma de las N funciones sine periodicas 


N - 1 


FA M = Yj fa ™ (v) = X 


n- i , senjV 




.N-l, 


m = 0 


m= o sen-^ — — 


FA(y m ) = A m (5.28) 


lo cual permite obtener los coeficientes A m a partir de un muestreo de FA(\|/). La distribucion de 
corrientes asociada con el factor de la agrupacion (5.28) es 


JV— 1 

a „ = 

m = 0 


l 

~N 


N-l 

m = 0 



(5.29) 


Este metodo es totalmente equivalente a la reconstruccion de una serial analogica de banda 
limitada a partir de sus muestras, mediante un filtrado paso bajo ideal que elimine las periodicidades 
del espectro de la serial. La respuesta impulsional de dicho frltro es justamente la funcion sine con la 
que se convolucionan las muestras de la serial en la ecuacion (5.28). 
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Ejemplo 5.6 Realizar la sintesis por el metodo de Woodward-Lawson del diagrama de radiacion 
especificado en el ejemplo 5.5. Tomar el mismo numero de antenas (N= 11) y comparar 
el resultado de ambos metodos. 

Con los valores de espaciado d = XI 4 y fase progresiva a = -jc/2 especificados, el factor 
de la agrupacion a sintetizar es 




0 


no defmido 


71 

-- < w<0 
2 Y 

K 

— K < XLf < 

2 

0 < \|/ < n 


Para definir FA(\|/) en un periodo 2n completo, tomamos la realizacion de FA(\|/) con 
simetria par, igual a como se ha realizado en el ejemplo 5.5. Las 11 muestras del factor 
de la agrupacion en los puntos \|/ m = m2izlN del intervalo [0, 271 ] son 


A m = [1 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1] 

Aplicando la ecuacion (5.29) se obtiene la distribucion de corrientes 

a n = [0,694 -0,54-1,1 0,47 3,19 4,54 3,19 0,47 -1,1 -0,54 0,694] 
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Fig. 5.31 Comparacion entre la sintesis de Fourier y la de 
Woodward-Lawson 


En la figura 5.30 se muestran 
las 11 funciones sine perio- 
dicas y en la 5.31 la suma de 
todas ellas, igual al factor de 
la agrupacion sintetizado por 
el metodo de Woodward- 
Lawson, comparada con la 
sintesis de Fourier. Notese 
en ambas figuras que los 
puntos de muestreo, mar- 
cados con un circulo, coin- 
ciden con los ceros de todas 
las funciones sine menos la 
que tiene el maximo en este 
punto. Logicamente, el factor 
de la agrupacion resultante 
coincide con la especifica- 
cion en los puntos de 
muestreo. 

En la figura 5.32 se muestra el 
diagrama de radiacion resul- 
tante, en escala logaritmica. 
Comparando con la sintesis de 
Fourier (ejemplo 5.5), esta 
ultima produce lobulos laterales 
inferiores a la de Woodward- 
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0 = 0 ° 


Lawson. Elio es debido a que la slntesis 
de Fourier es la que produce el minimo 
error cuadratico medio. 

La sintesis de Woodward-Lawson no 
conduce a un disefio optimo del diagrama 
de radiacion. Esto es evidente cuando, 
con objeto de ahorrar antenas, solo se 
especifican muestras en la zona de interes 
del diagrama de radiacion. En este caso el 
metodo no proporciona ningun control 
sobre el nivel de lobulos secundarios en 
el resto del diagrama. Ademas, en la zona 
de interes del diagrama, la amplitud del 
rizado es doble de la que proporcionan 
otros metodos. Elio es debido a que los 
ceros de P(z) que se encuentran fuera del 

circulo unidad (N - 1 -nulos de FA(\|/) en un periodo) se agrupan por parejas que 
comparten la misma posicion angular, con lo que no se aprovecha todo el control del 
diagrama posible. 



Fig. 5.32 Diagrama de radiacion en el espacio real 


5.8.4 Sintesis de Chebychev 

Para algunas aplicaciones de radar y comunicaciones punto a punto son necesarios diagramas de 
radiacion con un haz principal muy estrecho y un nivel de lobulo principal a secundario mayor que un 
cierto valor, con objeto de garantizar que el campo radiado fuera del haz principal sea suficientemente 
pequeno. 

La sintesis de Chebychev permite obtener un compromiso optimo entre ancho de haz y nivel de 
lobulo principal a secundario: el ancho de haz es minimo para un espaciado y nivel de lobulo principal 
a secundario especificados. Para ello, se impone la condicion de que todos los lobulos secundarios sean 
iguales, con objeto de aumentar al maximo posible la potencia radiada en los lobulos secundarios y, 
por tanto, reducir la radiada en el lobulo principal. 

Para conseguir que todos los lobulos secundarios sean iguales se sintetiza el factor de la 
agrupacion mediante polinomios de Chebychev, cuyas oscilaciones tienen amplitud constante y pueden 
asociarse a los lobulos secundarios. 

En los apartados siguientes se presentaran las propiedades de los polinomios de Chebychev y 
dos de las transformaciones mas utilizadas para convertir estos polinomios en el factor de la 
agrupacion. 


Propiedades de los polinomios de Chebychev 

El polinomio de Chebychev de grado n puede definirse a traves de la siguiente expresion 


fcoswt, x = cos t |x| < 1 
[ch«t, x = ch t |x| > 1 


(5.30) 
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Desarrollando cos nt y ch nt en potencias de cos t y ch t respectivamente, se obtiene TJx) 
expresado en potencias de x y, por tanto, en forma polinomica. Los polinomios de Chebychev cumplen 
la formula de recurrencia 


T „+ 1 M = 2 xT n ( X )~ T n- 1 ( x ) (5.31) 

De la expresion (5.30) se deduce que los dos primeros polinomios son T 0 (x) = 1 y T x (x) = x. 
Aplicando la recurrencia (5.31) pueden obtenerse todos los demas. Por ejemplo, los polinomios de 
grados comprendidos entre 2 y 5 son 


T 2 (x) = 2x 2 -1 
77 (x) = 4x 3 - 3x 
T a (x) = 8x 4 - 8x 2 + 1 
T 5 (x) = 16x 5 — 20x 3 + 5x 


-1,5 -1 -0,5 0 0,5 1 1,5 x 

Fig. 5.33 Polinimios de Chebychev de grado 2, 3, 4 y 5 



Las propiedades que caracterizan a los polinomios de Chebychev son: 

► Los polinomios de grado impar solo tienen potencias impares de x, y los de grado par solo 
potencias pares. Elio implica que los de grado impar presentan simetria impar en x y los de 
grado par presentan simetria par. 

► Para valores de x positivos, todos pasan por el punto (1,1) y tienden a infinito al aumentar x. 

► Para valores de x negativos, los de grado par tienden a«y pasan por (-1, 1), mientras que los 
de grado impar tienden a-»y pasan por (-1,-1). 

► En x = 0 los de grado par valen 1 o -1 y los de grado impar valen 0. 

► En la expresion (5.30) puede observarse que el numero de ceros reales es n, lo cual implica que 
todos los ceros son reales. Ademas, los ceros estan comprendidos en el intervalo [-1,1]. 

► Todas las oscilaciones de los polinomios tienen igual amplitud y se producen en el intervalo 
[-1,1]. Los valores maximo y minimo en este intervalo son 1 y -1, respectivamente. 

Los metodos de sintesis de Chebychev se basan en transformar el intervalo [-1,1] de la 
variable x en la zona de lobulos secundarios del margen visible. De esta forma se consigue el 
maximo numero de lobulos secundarios en el diagrama de radiacion, todos con igual amplitud, lo 
cual implica que el ancho de haz principal es minimo. Para ello se utilizan las siguientes transforma- 
ciones de la variable x al angulo electrico \|/, que asocian un sector del polinomio de Chebychev al 
intervalo [0, 2 jc] de \|/. 
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Transformacion de Dolph 


La transformacion de Dolph asocia un intervalo de x a un periodo del factor de la agrupacion de la 
siguiente forma 


x 


x 0 


V 

cos — 
2 


(5.32) 


Si \|/ varia en un periodo tomando sucesiva- 
mente los valores [-Jt, 0, jc], resulta que x toma los 
valores [0, x 0 , 0], por lo que se recorre el intervalo 
dos veces en sentidos opuestos (Fig. 5.34). 

La sintesis de Chebychev presenta un optimo 
compromiso entre ancho de haz y nivel de lobulo 
principal a secundario cuando todas las oscilaciones 
del polinomio entran dentro del margen visible. 
Como la transformacion de Dolph distribuye todas 
las oscilaciones en un periodo 2 n del factor de la 
agrupacion, el diseno optimo se consigue cuando el 
margen visible ocupa todo un periodo, es decir, 
cuando el espaciado es d = A/2. Para espaciados 
inferiores el ancho de haz en el espacio real aumenta, 
mientras que para espaciados superiores pueden 
aparecer lobulos de difraccion al desviar el haz 
principal de la direccion transversal. 

El parametro x 0 esta relacionado con la 
amplitud del haz principal, F4( 0) = T n (x 0 ) y por tanto 
con el nivel de lobulo principal a secundario. Como 
todos los lobulos secundarios tienen amplitud igual a 
las oscilaciones del polinomio de Chebychev, que 
valen uno, resulta 

NLPS = T n (x 0 ) = ch (nargch x 0 ) 

Como normalmente se suele especificar el 
nivel de lobulo principal a secundario, el parametro 
x 0 se calcula mediante 

» 0 - ch j^ch(«^)t (5.33, 

El factor de la agrupacion y la distribution de 
corrientes pueden obtenerse a partir de la 
transformacion (5.32) 

FA M =T n (x)| v = 

0 2 

*-i (5-34) 

= a 0 + 2 ^ a n cos n \|/ 

n = 1 




-1 0 1 X 0 


V|/ = -7X 
\\f = n 




= o 



-% -n/2 0 tc/2 k 

V 

x=0 ► x=0 


Fig. 5.34 Transformacion de la variable x al circulo 
unidad (\|/) del piano Z 
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donde se ha utilizado el desarrollo de FA(\|/) en serie de cosenos por ser una funcion par. 

Los coeficientes de la alimentation a n se calculan identificando los dos miembros de (5.34), para 
lo cual es necesario desarrollar los terminos cos'" \|//2 del polinomio en terminos de la forma cos n \ |/ con 
ayuda de la formula de Moivre. 

El polinomio tambien puede utilizarse para obtener los coeficientes de la alimentation 


iy — 1 

P( z )= T n(x) L = i( z i/2 +z -i/2) = ^a n z n (5.35) 

2 1 ’ __N-\ 

n ~ 2 

donde el factor ( z 1 ' 2 + proviene de la formula de Euler de cos (\|//2). 

Sin embargo, el metodo mas comodo para obtener los coeficientes a n es el de Schelkunoff si se 
tiene en cuenta que los ceros de P(z) se agrupan en pares complejos conjugados. Los ceros del 
polinomio de Chebychev en x se encuentran en 


x r , = cos 


2m - 1 7t 


m = 1 , 2 ,...,« 


(5.36) 
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Los ceros del factor de la agrupacion se obtienen a partir de r, mediante la transformation de 
Dolph (5.32) 




= 2 arccos 



V x 0 

lo cual permite obtener el polinomio segun el metodo de Schelkunoff 


(5.37) 


N -l N—l 

P{z)= a N _ x fj(r 2 -2zcos\|/ Cm +l) = fj (- 2 - 2zcos\|/ Cm + l) (5-38) 

m = 1 m = 1 

donde el factor a N = x 0 m /2 es igual al coeficiente del termino de mayor grado del polinomio de 
Chebychev tras realizar la transformation de Dolph (5.32). 

Las ecuaciones (5.34), (5.35) y (5.38) son validas para una agrupacion con un numero impar de 
antenas. Para el caso de N par, las expresiones son analogas. El numero de antenas es igual al numero 
de terminos del polinomio y, por tanto, igual al grado del polinomio de Chebychev mas uno 


N = n + \ 


(5.39) 


Ejemplo 5.7 Disenar una agrupacion de Dolph-Chebychev de 5 elementos con el mismo nivel de 
lobulo principal a secundario que la triangular del mismo numero de antenas. 
Comparar el ancho de haz principal y la directividad (para d = X/2 ) de ambas 
agrupaciones. 

El NLPS de la agrupacion triangular de 5 antenas es 9 (19,1 dB). Para una agrupacion 
de 5 elementos el grado del polinomio de Chebychev es n = 4. A partir de la 
especificacion del NLPS obtenemos el valor del parametro x 0 = 1,2720 mediante la 
expresion (5.33). 

La position de los ceros de L 4 (x) se calcula mediante (5.36), y se obtiene: 
x C] = 0,9239 y x C2 = 0,3827, mientras que y x f: son simctricos de los anteriorcs. 
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La situacion de los nulos en el rirculo unidad, calculada a traves de (5.37), es 
\|/ C] = 1,5157 yV C2 = 2,5304; \| y \|/ f4 son la posicion de los ceros complejos con- 
jugados de los anteriores. 

Aplicando el metodo de Schelkunoff (5.38), el polinomio es 

P(z) = 1,3090 (z 2 - 0,1 lOlz + l) (z 2 + l,6380z + l) = 

= 1,3090 z A + 2r 3 + 2,3820z 2 +2z+ 1,3090 
y las corrientes normalizadas a uno en el extremo 

a n = [1 1,53 1,82 1,53 l] 

En las figuras siguientes se muestran el polinomio de Chebychev y el factor de la 
agrupacion comparado con el de la triangular. 




x v 


La posicion del primer cero de la agrupacion de Chebychev es \|/ = 1,51, mientras que el 
de una agrupacion triangular de 5 elementos estaria situado en \|/ = 271/3 = 2,09, con lo 
que la sintesis de Chebychev mejora casi un 30% el ancho de haz a igualdad de NLPS. 
La directividad de ambas agrupaciones para d= X/2 se obtiene con la expresion (5.19), 
que proporciona los resultados D = 4,74 para la de Dolph-Chebychev y D = 4,26 para la 
triangular. En este ejemplo, la directividad de la agrupacion de Chebychev es superior a 
la de la triangular y proxima a la de la distribucion uniforme (D = 5). 

En el diagrama de radiacion en el espacio real de la agrupacion de Chebychev puede 
observarse que el haz principal es considerablemente mas estrecho que el de la triangular. 
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Transformacion de Riblet 

En el apartado anterior se ha visto que la transformacion de Dolph no es optima para espaciados 
menores que A/2. Elio es debido a que cuando el margen visible no ocupa todo un periodo 2n del 
circulo unidad, quedan oscilaciones del polinomio de Chebychev fuera del margen visible y, por tanto, 
el ancho de haz no es minimo. 




Fig. 5.35 Transformacion de Riblet del polinomio de 
Chebychev a FA(\j/) 


Este problema puede solucionarse utilizando una 
transformacion que asocie las oscilaciones del 
polinomio de Chebychev directamente al margen 
visible, en lugar de a un periodo 2n completo. Una 
transformacion de este tipo es la de Riblet 

x = acos\\r + b (5.40) 

Ahora, al recorrer el angulo electrico \|/ el 
circulo unidad desde -n hasta n pasando por 0, la 
variable x recorre el polinomio de Chebychev desde 
b-a (para \]/ = - n ) hasta b+a (para \j/ = 0) y vuelve 
hacia atras hasta b-a (para \j/ = 7t). En la figura 5.35 
se muestra este recorrido de ida y vuelta 

Observese en la figura 5.35 que el polinomio 
de Chebychev puede tomar en x = b-a, que corres- 
ponde a \|/ = ±jc, valores mayores que el maximo en 
el margen visible (x = a+b o \|/ = 0). Sin embargo, 
este lobulo indeseado de FA(\|/) se encuentra fuera 
del margen visible y, por tanto, no aparece en el 
diagrama de radiacion en el espacio real. 

La presencia de este lobulo de gran amplitud 
y no radiado en \|/ = Jt permite comprimir el intervalo 
[-1, a+b] del polinomio de Chebychev en el margen 
visible, incluso para valores muy pequenos del 
espaciado d. Elio posibilita el diseno de agrupa- 
ciones de pequeno tamano electrico con el nivel de 
lobulo principal a secundario especificado, un haz 
principal muy estrecho y, por tanto, con una 
directividad muy elevada para la longitud electrica 
de la agrupacion, por lo que se trata de un tipo de 
agrupaciones superdirectivas. 

En las agrupaciones de Riblet-Chebychev 
pueden aplicarse las formulas del apartado 5.6 para 
el calculo de la directividad porque el maximo 
relativo dentro del margen visible se encuentra en 
\j/ = 0, aunque el maximo absoluto de FA(\|/) no se 
encuentre en el margen visible. En el apartado 5.8.6 
se comentaran con mas detalle las agrupaciones 
superdirectivas y los problemas que aparecen en su 
realizacion practica. 
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El polinomio y el factor de la agrupacion pueden calcularse de forma analoga a como se ha 
realizado para la transformacion de Dolph. Por ejemplo, el polinomio es 


P(=) = T n (^)U| (z+z -i )+A 


= X a i z> = l°i 


Como el polinomio P(z) tiene 2»+l terminos, el numero de antenas es 

N = 2« + l 


(5.41) 


lo cual concuerda con el hecho de que el numero de ceros de FA(\|/) es 2 n, al estar incluido dos veces 
el intervalo [-1,1] del polinomio de Chebychev en el margen visible. 

La metodologia de diseno es analoga a la presentada para la transformacion de Dolph: como 
todos los lobulos secundarios tienen amplitud uno, el nivel de lobulo principal a secundario es igual a 
TJa+b). Como, por otra parte, el limite del margen visible \|/ = ±kd (caso transversal) se encuentra en 
x = -1, para obtener los valores de los parametros ay b se dispone de dos ecuaciones con dos incognitas 


T n (a + b) = NLPS 
— 1 = acoskd+b 


(5.42) 


La distribucion de corrientes puede obtenerse a traves del metodo de Schelkunoff, calculando 
los ceros del polinomio de Chebychev x c mediante (5.36) y, posteriormente, los de FA(\|/) invirtiendo 
la transformacion de Riblet (5.40) 


\|/ £ . = arccos 


(5.43) 


Para obtener a partir de los ceros el polinomio y los coeficientes de la alimentation sin 
normalizar es necesario aplicar el factor correspondiente al coeficiente del termino de mayor orden, 
teniendo en cuenta la transfonnacion de Riblet 


JV-i JV-l JV— 1 

2 a ~TT 2 

P{z) = ci y _ j f^[(r 2 - 2 z cos \|/ Cn + l) = — — n( z2 “ 2zC0S ¥ c „ + l) 

n = 1 n = 1 


(5.44) 
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Ejemplo 5.8 Disenar una agrupacion de 5 elementos y nivel de lobulo principal a secundario igual a 
26,92 dB, para un espaciado d = X/ 16. Calcular la directividad y compararla con la de 
las agrupaciones ordinarias del mismo espaciado. Dibujar el diagrama de radiacion en el 
espacio real. 

Para un espaciado de XI 16, es necesario utilizar la transformacion de Riblet en lugar de 
la de Dolph, si se desea obtener el minimo ancho de haz. 

La agrupacion es de 5 elementos, por lo que se va a utilizar el polinomio de Chebychev 
de grado 2 

T 2 ( x) = 2r -1 

Como el nivel de lobulo principal a secundario especificado es de 26,92 dB, que 
equivale a 22,18 en escala lineal, el sistema de ecuaciones (5.42) es 
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2(a + bf -l = 22,18 


-1 



+ b 


cuya solucion es a = 57,88 y b = -54,47. 

Los ceros del polinomio de Chebychev se encuentran en x C| = 1 / V2 y = - 1 / yfl. 
Sustituyendo en (5.43) se obtiene \|/ r , = 0,3065 y \|/ Ci = 0,3793. No hace falta calcular 
la posicion de los ceros 3 y 4, pues son complejos conjugados de los ceros 1 y 2. 
Aplicando el metodo de Schelkunoff (5.44) tenemos 


P(z) = 1674(z 2 -l,907z+l)(z 2 -l,858z + l) = 
= 1674z 4 - 6302 z 3 + 9278 z 2 - 6302 z + 1674 
y la distribucion de corrientes normalizada a uno en el extremo es 


a„ = [1 -3,7646 5,5425 -3,7646 1] 


En la figura siguiente se muestra el factor de la agrupacion FA(\|/) en un periodo 271, 
ampliando la zona del margen visible \|/ e [-jc/8, 7t/8], 
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- 0.4 - 0,2 0 0,2 0,4 

Margen visible 


Notese que la amplitud del factor de la agrupacion en el margen visible es mil veces 
menor que en \\i = n, por lo que FA( 0) = Ea n = 0,0133 es un valor muy pequeno: el campo 
radiado en el haz principal es unas 75 veces inferior al que radiaria un solo elemento 
isotropo alimentado con fasor de corriente uno. 

La directividad de esta agrupacion, scgiin la ecuacion (5.18), es D = 2,89. Las 
directividades de las agrupaciones ordinarias transversales de 5 elementos con L/l 6 son 

Uniforme: D = 1,1 Triangular: D = 1,07 Binomica: D = 1,05 

Las agrupaciones ordinarias de 5 elementos y longitud total X / 4 son practicamente 
isotropas. Sin embargo, con la sintesis de Riblet-Chebychev puede obtenerse un 
diagrama directivo con una longitud electrica total muy pequena. Con un numero mayor 
de elementos concentrados en una longitud total A74, reduciendo el espaciado d, se 
podria haber conseguido cualquier valor de directividad arbitrariamente grande. El precio 
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que se paga es que ahora la agrupacion 
de antenas no aumenta el campo radiado 
en la direccion del maximo, como sucede 
con las agrupaciones ordinarias, sino que 
lo reduce hasta valores extraordinaria- 
mente pequenos. 

En este ejemplo, para poder realizarlo 
practicamente, se requerirla una gran 
precision en el control de las corrientes 
(una parte en 10 4 ), lo que es inalcanzable 
en la realidad. En la figura de al lado se 
presenta el diagrama de radiacion en el 
espacio real. 


90 



5.8.5 Sfntesis de Taylor 

En el apartado anterior se ha visto que los metodos de Dolph-Chebychev y Riblet-Chebychev permiten 
el diseflo de agrupaciones con un compromiso optimo entre ancho de haz y nivel de lobulo principal a 
secundario. Para el diseno de antenas lineales continuas con el compromiso de ancho de haz y NLPS 
optimo existe el metodo de Taylor, tambien basado en una transformacion de los polinomios de 
Chebychev. 

El muestreo de las distribuciones de corrientes obtenidas con el metodo de Taylor permite 
aplicar este metodo tambien al diseno de agrupaciones lineales, a condicion de que el espaciado entre 
elementos sea suficientemente pequeno para minimizar la distorsion en el lobulo principal y primeros 
lobulos secundarios debida al solapamiento entre los periodos de FA(\|/). 


Metodo de Taylor (del error de Chebychev) 

Para una antena lineal continua de longitud L, el diagrama de radiacion no es periodico en \|/ = kLcosQ, 
como sucede en las agrupaciones debido al efecto del muestreo. La transformacion de Taylor para 
antenas continuas es analoga a la de Dolph, pero tiene en cuenta que no existe periodicidad en \|/. Como 
se trata de disenar una distribucion de corrientes continua, que equivale a una agrupacion de un numero 
infinito de elementos, se utiliza el polinomio de Chebychev de orden infinito, TJx). El resultado es un 
diagrama con infinitos lobulos secundarios de amplitud constante en el eje \|/, totalmente equivalente 
al obtenido con la transformacion de Dolph para el caso de agrupaciones y con el mismo ancho de haz 
principal a igualdad de NLPS. 

Este diseno no es practico, pues un numero infinito de lobulos secundarios en \|/ con amplitud 
constante supone una potencia total (radiada mas reactiva) infinita, por lo que la distribucion de 
corrientes resultante contiene singularidades para poder suministrar esta potencia de alimentacion 
infinita. Por ello, el diagrama de radiacion debe modificarse para que unicamente los primeros lobulos 
secundarios tengan amplitud constante mientras que los demas decrezcan de la forma 1/\|/, igual que 
los de una distribucion uniforme, con objeto de que la potencia total contenida en el diagrama sea 
finita. Este metodo de sintesis se conoce como de Taylor de la fuente ideal o de parametro n . 

La distribucion de corrientes modificada puede obtenerse por el metodo de Woodward-Lawson: 
en la zona en que se desean lobulos secundarios decrecientes se toma un numero infinito de muestras 
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iguales a cero en la position de los nulos de la funcion sine, mientras que en la zona de lobulos de nivel 
constante se toma un numero finito de muestras del diagrama ideal de Taylor, modificado con un factor de 
escala o en \|/ para que coincida un nulo de ambos diagramas en la transition entre las dos zonas. El 
resultado es un diagrama con una primera zona de lobulos secundarios de nivel casi constante (en la 
practica decrece muy ligeramente), seguida de otra zona con lobulos secundarios decrecientes segun 1/\|/. 

Como se ha indicado anteriormente, este metodo puede aplicarse al diseno de agrupaciones 
muestreando la distribution de corrientes continua con un espaciado pequeno (en la practica se toma 
menor o igual que A/4). El diagrama de radiation obtenido de esta forma presenta un ancho de haz 
igual al del diagrama ideal de Taylor multiplicado por el factor de escala o, lo cual representa 
tipicamente alrededor de un 7% a un 9% superior al obtenido con la transformation de Dolph y una 
directividad algo inferior. 


Metodo de Taylor (de un parametro) 

En algunas aplicaciones de radar interesa que los lobulos secundarios decrezcan de la forma 1/\|/ desde 
el primer lobulo, manteniendo un nivel de lobulo principal a secundario especificado y el minimo 
ancho de haz posible en estas condiciones. El objetivo es evitar las interferencias y el ruido que 
pudieran entrar por lobulos secundarios alejados del maximo, pues son mucho mas dificiles de eliminar 
mediante procesado de serial que las interferencias que entran por los primeros lobulos secundarios. 

Un metodo que permite obtener lobulos con decaimiento 1 A|i y NLPS arbitrario es la llamada 
sintesis de Taylor de un parametro, que obtiene la distribution de corrientes a partir de un cambio de 
variable en la funcion de Bessel de primera especie [Balanis’82]. 

El resultado de la sintesis es una distribution de corrientes similar a la obtenida con el metodo 
de Dolph-Chebychev, pero con un decaimiento algo mayor en los extremos. Elio produce un haz 
principal alrededor de un 12% a 15% mas ancho que la sintesis de Dolph (para un NLPS tipico) y una 
directividad ligeramente inferior a la obtenida con el metodo del error de Chebychev, debido al 
ensanchamiento del haz principal. 

Sin embargo, el decaimiento monotono de los lobulos a partir del primer lobulo secundario 
asegura atenuaciones muy elevadas para senales provenientes de direcciones alejadas del lobulo 
principal. Por este motivo, ambos metodos de Taylor son utilizados en la practica con mayor frecuencia 
que la transformation de Dolph. 


5.8.6 Agrupaciones superdirectivas 


En el apartado 5.6 se ha demostrado que la directividad de una agrupacion lineal ordinaria (con 
alimentaciones reales y positivas) esta limitada por su longitud electrica: 


D <2- 

X 

D < A — 

X 


Transversal 


Longitudinal 


Aumentar el numero de antenas manteniendo la longitud total de una agrupacion ordinaria no 
incrementa la directividad, pues aunque aumenta el numero de lobulos secundarios y el haz principal 
se estrecha en \|/, tambien lo hace el margen visible, de forma que la parte de FA(\|/) dentro del margen 
visible es la misma y el diagrama de radiation en el espacio real no varia. 
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Sin embargo, es posible disenar agrupaciones no ordinarias con valores de directividad 
arbitrariamente elevados para cualquier longitud electrica fija si se aumenta suficientemente el numero 
de elementos reduciendo el espaciado entre ellos y se comprimen todas las oscilaciones de FA(\|/) para 
que entren en el margen visible. 

Un metodo de slntesis de agrupaciones superdirectivas es el de Riblet-Chebychev: si en el 
ejemplo 5.8 se aumenta el numero de antenas manteniendo la longitud total igual a A/4, el numero de 
ceros en el margen visible aumenta proporcionalmente y el ancho de haz se reduce. Como el nivel de 
lobulo principal a secundario se mantiene fijo, la directividad aumenta inversamente con el ancho de 
haz y puede alcanzar, en teoria, un valor infmito. 

En general, se conocen como agrupaciones superdirectivas aquellas que proporcionan una 
directividad mayor que la uniforme de igual longitud electrica, y se caracterizan por un campo radiado 
en el haz principal muy pequeno en relacion con las corrientes de alimentacion y por una potencia 
reactiva, asociada a FA(\|/) fuera del margen visible, mucho mayor que la potencia radiada, asociada a 
FA(\|/) dentro del margen visible. Esto provoca un valor muy elevado del factor Q, igual a la relacion 
entre la energia reactiva almacenada E y la potencia radiada P nd 



Lo MV 

| FA M 

1 “ d\f 

A 

a 


[ 

'mv 1 

fa (^r 

> 

' d\\l 


Como el ancho de banda relativo a la frecuencia central en el que la impedancia de entrada varia 
poco puede aproximarse, para antenas de banda estrecha, por 

* = A 

Q 

resulta que las agrupaciones superdirectivas presentan anchos de banda extraordinariamente pequenos. 

Las agrupaciones superdirectivas tienen una distribucion de corrientes con coeficientes de la 
alimentacion de amplitud muy grande y fase de variacion muy rapida, lo cual dificulta enormemente 
su realizacion, llegando a imposibilitar en la practica la obtencion de directividades muy elevadas con 
la transformation de Riblet. Por este motivo, debido a la tolerancia que existe en la realizacion practica 
de los coeficientes de la alimentacion, suelen realizarse disenos en los que se impone como restriction 
la sensibilidad del diagrama a errores en estos coeficientes [Balanis’82]. En este caso, la directividad 
esta limitada por la especificacion de sensibilidad, que depende de la tecnologia disponible para la 
realizacion de la red de alimentacion de la agrupacion. Con este metodo pueden obtenerse en la 
practica valores de directividad moderadamente elevados. 

Un problema adicional de las agrupaciones superdirectivas reside en que los valores tan 
elevados de corriente en los elementos provocan perdidas ohmicas de potencia (debidas a la 
resistividad del conductor empleado para construir las antenas y la red de alimentacion) mucho 
mayores que la potencia radiada. Elio implica que la eficiencia de radiation es muy pequena y la 
ganancia (directividad multiplicada por eficiencia) mucho menor que la correspondiente a una 
agrupacion unifonne. Este problema podria reducirse empleando materiales superconductores, con el 
aumento de complejidad y coste economico que esto supone. 

Ademas, el reducido espaciado electrico entre los elementos implica que la impedancia mutua 
entre ellos es similar a su autoimpedancia, con lo que la impedancia de entrada de cada elemento se 
hace muy pequena y la adaptation con la red de alimentacion es dificil. 

El ejemplo 5.8 es un caso tipico de agrupacion superdirectiva. En el se ha visto que con 
corrientes normalizadas de amplitudes 1, 3,7 y 5,5 se obtendria un campo maximo de valor igual al que 
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produciria una antena sola excitada con una corriente de amplitud 0,013. Dada la proximidad de las 
antenas los efectos mutuos son muy grandes y hacen inviable el ajuste y mantenimiento de los valores 
de corriente con la precision necesaria para conseguir estos diagramas superdirectivos. 

En conclusion, aunque en teoria es posible disenar agrupaciones de directividad arbitrariamente 
grande, en la practica la directividad y la ganancia estan limitadas por la tecnologia empleada en la 
realizacion de la agrupacion. Solamente pueden conseguirse directividades moderadamente mayores 
que las de una agrupacion ordinaria de igual longitud y NLPS (unos 3 dB mas) sin penalizar 
excesivamente la ganancia, el ancho de banda y la tolerancia en la alimentacion. 


5.8.7 Agrupaciones adaptables 

Conocidas en ingles como adaptive arrays o smart antennas, estas agrupaciones son capaces de 
sintetizar en tiempo real un diagrama de radiacion que se adapta al entorno con objeto de eliminar 
interferencias, mejorar la relacion serial a ruido u orientar el haz principal hacia una fuente de serial 
movil. Los sistemas basados en agrupaciones adaptables han experimentado un desarrollo muy 
importante en los ultimos treinta anos y constituyen una tecnologia multidisciplinar relacionada 
tanto con el procesado de serial como con la teoria de antenas. La base de estos sistemas son 
sofisticados algoritmos de procesado adaptable de serial, capaces de discriminar en tiempo real la 
serial deseada de las propagaciones multicamino y de otras senales interferentes, as! como de 
calcular sus direcciones de llegada. Las aplicaciones de estos algoritmos se extienden a los campos 
de antenas, comunicaciones moviles, radar, sonar, sismografia, procesado de voz, analisis 
espectral, etc. 

La figura 5.36 muestra el diagrama de bloques de una agrupacion totalmente adaptable (a) 
y de un cancelador de lobulos secundarios (b), en el que una agrupacion de antenas poco directivas 
se utiliza como antena auxiliar para cancelar las interferencias recibidas por una antena principal 
muy directiva. 

La multiplicacion de las senales en cada antena x n por unos pesos complejos w n y la posterior 
suma pueden hacerse bien en frecuencia intermedia con amplificadores o atenuadores y 



a) Agrupacion adaptable 


b) Agrupacion adaptable como cancelador de 
lobulos secundarios de una antena directiva 


Fig. 5.36. Esquema de una agrupacion adaptable (a) y de un cancelador de lobulos secundarios (b) 
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desfasadores analogicos o bien en el procesador digital sobre las senates muestreadas. Debe tenerse 
en cuenta que la realization practica de la agrupacion adaptable presenta mas dificultades cuando 
es transmisora que cuando es receptora, ya que en el primer caso la sintesis de los pesos debe 
hacerse necesariamente mediante atenuadores y desfasadores analogicos que deben calibrarse 
adecuadamente. 

La serial a la salida de la agrupacion (a) es 

N 

n=\ 


y la salida del cancelador de lobulos secundarios (b) 

N 

n = 1 


donde para una agrupacion lineal equiespaciada a lo largo del eje z la serial a la salida de cada 
antena es x n = X e i " kdcos ^\ 

En muchos sistemas radar se utiliza la configuracion de la figura 5.36 b) para cancelar 
interferencias hostiles. Para eliminar las interferencias basta buscar los pesos w n que proporcionan 
la minima potencia de la serial de salida. Con estos pesos el diagrama de radiacion del conjunto 
antena principal mas agrupacion tiene nulos en las direcciones de las interferencias. Los pesos w n 
se actualizan en tiempo real para que los nulos puedan seguir la direccion de interferencias moviles. 
Con esta configuracion de cancelador de lobulos secundarios, una agrupacion adaptable de N 
elementos puede neutralizar N interferencias, ya que tenemos N grados de libertad. En la 
configuracion mas simple de cancelador de lobulos secundarios, la agrupacion esta formada por 
una sola antena omnidireccional y es capaz de cancelar unicamente una interferencia. 

Tambien es posible utilizar solamente la agrupacion adaptable como antena de radar (Fig. 
5.36 a). En este caso la agrupacion debe tener un numero de elementos suficientemente elevado 
para obtener la ganancia necesaria. El procesador de serial sera ahora mucho mas complejo, pues 
debe dirigir el maximo de radiacion hacia el bianco y crear nulos en la direccion de las 
interferencias. Las antenas de este tipo mas modernas son capaces de crear varios haces principales 
para seguir un numero igual de blancos moviles. Como el numero de grados de libertad disponibles 
en este caso es N-l, el numero de haces principales mas el numero de nulos que cancelan 
interferencias debe ser menor o igual que N- 1 . 

Las agrupaciones adaptables tambien pueden utilizarse ventajosamente en las estaciones 
base de telefonia movil. La utilizacion de antenas cuyo diagrama puede adaptarse al entorno en 
tiempo real permite: 

► Reducir los efectos de la propagacion multi-camino, mejorando la relacion serial a ruido y 
por tanto aumentando la cobertura de la celula. Elio puede realizarse de dos formas: a) 
sintetizando un diagrama que tenga el maximo de radiacion hacia la direccion principal de 
la senal (propagacion por rayo directo si es posible) y nulos en las otras direcciones de 
propagacion de la senal o b) compensando el retraso de todas las direcciones de llegada de 
la senal para que se sumen en fase. 

► Cancelacion de interferencias en el mismo canal de frecuencia provenientes de otra celula 
que use los mismos canales. Para ello se sintetiza un diagrama que tenga el maximo de 
radiacion hacia la direccion deseada y nulos en las direcciones interferentes. 
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► Seguimiento: En los casos anteriores es posible realizar el seguimiento ( tracking ) de los 
usuarios que se encuentran dentro de la celula. Elio permitira a la generacion futura de 
antenas adaptables para estaciones base reutilizar canales para distintos usuarios dentro de 
la misma celula ( Spatial-Division Multiple Access o SDMA) mediante la asignacion de un 
haz principal para cada usuario y el seguimiento con nulos de los otros usuarios que usen el 
mismo canal. 


5.9 Alimentacion de agrupaciones 

A lo largo de este capitulo se ha considerado que los elementos de la agrupacion estaban alimentados 
por fuentes de corriente. Si se desea alimentar la agrupacion con fuentes de tension, para calcular la 
tension de entrada a partir de la corriente debe tenerse en cuenta que la impedancia de entrada de cada 
elemento no es la de una antena aislada, sino que depende de las impedancias mutuas con los demas 
elementos de la agrupacion. 

En general, la interaccion entre los elementos de una agrupacion es importante y afecta 
particularmente a la fase de las corrientes en cada elemento cuando se alimenta con fuentes de 
tension sin tener en cuenta las impedancias mutuas. Elio puede producir modificaciones 
significativas en el diagrama de radiacion respecto al obtenido alimentando con fuentes de corriente. 
Evidentemente, la interaccion entre elementos, y por tanto la variacion en las corrientes, depende 
mucho de la geometria de la agrupacion y la posicion relativa de los elementos: es maxima cuando 
el eje de la agrupacion coincide con un maximo de radiacion de la antena basica y minima cuando 
lo hace con un nulo. 

Las tensiones de alimentacion de cada elemento deben calcularse a partir de la matriz de 
impedancias mutuas 


>1 1 


'Zu 

Z\2 •• 

■ Z x n 
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Z 2l 

^22 •• 

• z 2N 
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Z m 
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(5.45) 


donde Z„ 




>lj=0 V j*i m / \| 

dancia de entrada cuando se encuentra aislado en el espacio libre y Zy = [Vj I Ij j| y es la impe- 

dancia mutua entre los elementos z'-esimo y y'-esimo. 


es la autoimpedancia del elemento z'-esimo, que coincide con su impe- 


La impedancia mutua nos proporciona el valor de la tension en circuito abierto que aparece en 
el elemento z'-esimo inducida por la corriente que circula por el elemento y-esimo, si ambos estan 
aislados en el espacio libre. 

La impedancia de entrada de cada elemento puede calcularse a traves de (5.45) 


v JL I 

z = Yl = y z- -J- = 

1 i ,j i 

± i j = i ± i 


j*i 1 i 


(5.46) 
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Notese que cuando la interaction entre los elementos es pequena, las impedancias mutuas son 
mucho menores que las autoimpedancias y la impedancia de entrada puede aproximarse por la 
autoimpedancia. En general, los valores de autoimpedancia e impedancias mutuas se calculan por el 
metodo de la fuerza electromotriz inducida, presentado en el capltulo 3, o mediante los metodos 
numericos que se presentan en el capltulo 8, con lo que se obtiene la impedancia de entrada de cada 
elemento y, de ella, la tension de alimentacion que se debe aplicar para suministrar una cierta corriente 
de entrada. Este procedimiento equivale a invertir el sistema de ecuaciones (5.45) 
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(5.47) 


Ejemplo 5.9 Evaluar el efecto en el diagrama de radiation de alimentar una agrupacion transversal 
uniforme de 3 dipolos resonantes en A/2, paralelos entre si y perpendiculares al eje de 
la agrupacion, con 3 fuentes de tension iguales, en lugar de utilizar fuentes de 
corriente. 

Para dipolos paralelos de longitud 0,478A, radio 0,001A y espaciado A/2, las 
impedancias mutuas obtenidas por el metodo de la fuerza electromotriz inducida son 


-Z| i = Z 22 = Z 33 = 73,6 + j 1,8 
Z\ 2 = Z 2I = Z 2 3 = Z 32 = — 10,9 — j 26, 4 
Zj 3 = Z 31 = 3,4 +y 1,8 

Para una alimentacion de tension 
uniforme, igual a la unidad en los tres 
elementos, invirtiendo la matriz de 
impedancias en (5.47) se obtienen las 
corrientes 



— -Jl/2 0 tc/2 


/j = / 3 = 0,0118 + j 0,0055, 

I 2 = 0,0134+ j 0,0098 

Normalizando la corriente en los 
elementos de los extremos a uno, la 
corriente en el elemento central es 

/ 2 = 1,25 + j 0,25 = l,28 zlU o 

valor algo superior a la corriente en los 
extremos y con una pequena desvia- 
cion de fase. 



Fig. 5.36 Agrupaciones con un elemento activo y uno parasito 
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En las figuras se compara el factor de esta agrupacion con el de la alimentada por 
corriente constante (distribucion uniforme). 

Puede observarse que al ser la distribucion de corrientes menos “plana”, se produce una 
pequena mejora en el nivel de lobulo principal a secundario, a costa de un ligero aumento 
del ancho de haz y un enmascaramiento de los nulos. 


5.10 Agrupaciones con elementos parasitos 
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Del estudio de la alimentacion de agrupaciones realizado en el apartado anterior se deduce que es 
posible alimentar solamente algunos elementos de la agrupacion, dejando los demas en cortocircuito. 
A los elementos con alimentacion se les llama “activos”, mientras que los elementos cortocircuitados 
reciben el nombre de “parasitos”. Este tipo de agrupaciones son muy utilizadas en la practica porque 
simplifican el diseno de la red de alimentacion. 

Las agrupaciones con elementos parasitos se analizan aplicando la ecuacion (5.47) con un 
vector de tensiones en el que algunos elementos son nulos. Invirtiendo la matriz de impedancias de 
(5.47) puede observarse que la corriente que circula por los elementos parasitos es, en general, distinta 
de cero. Esta corriente es inducida por la interaction con los demas elementos, a traves de las 
impedancias mutuas. La influencia de las impedancias mutuas puede observarse en la expresion de la 
corriente en un elemento parasito, obtenida a partir de (5.47) 


V. = 0 




-1 

Z„„ 




(5.48) 




Activo 


Director 



Fig. 5.37 Agrupaciones con un elemento activo y uno parasito 


Con un diseno adecuado de los elementos 
parasitos pueden conseguirse diagramas de 
radiation de tipo longitudinal bastante directivos, 
de los que son un ejemplo clasico las antenas de 
Yagi-Uda. El caso mas simple de agrupacion con 
elementos parasitos es el formado por un dipolo 
activo y uno parasito. Si el dipolo activo es de 
media onda (A/2), pueden obtenerse tres tipos de 
diagrama de la agrupacion segun sea la longitud del 
dipolo parasito ligeramente superior, igual o 
ligeramente inferior a la del activo. 

En la figura 5.37 se muestran los diagramas 
de campo en piano H para las tres situaciones antes 
mencionadas, con los siguientes parametros: en la 
parte superior de la figura, parasito de longitud 0,5A 
y activo de 0,454A, con espaciado de 0,1 6A; en el 
centro, activo y parasito de 0,475 A, con espaciado 
de 0,14A; y en la parte inferior, activo de 0,482A y 
parasito de 0,45 A, con espaciado de 0,1 2 A. 

Notese que cuando la longitud de ambos 
elementos es igual, el diagrama es casi simetrico. 
Sin embargo, un elemento parasito de longitud 
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ligeramente superior a la del activo produce un maximo en la direccion del activo, por lo que recibe el 
nombre de “reflector”. Por contra, un parasito de longitud ligeramente inferior produce el maximo en 
la direccion del parasito, por lo que ejerce la funcion de “director”. 

Este cambio de comportamiento con la longitud es debido a que el parasito de tamano inferior al 
dipolo resonante es de caracter capacitivo, mientras que el de tamano superior es inductivo. Este cambio 
de signo en la fase de la autoimpedancia del parasito cambia tambien el signo en la fase de la corriente 
(ecuacion (5.48)), lo cual cambia el signo en la fase progresiva de la agrupacion y, por tanto, el sentido 
del maximo de radiacion. 


5.10.1 Antenas de Yagi-Uda 

Un tipo de antena muy comun en la actualidad es la de Yagi-Uda, inventada en Japon en 1926 por S. 
Uda y dada a conocer intemacionalmente poco despues por H. Yagi. Esta antena, conocida como Yagi, 
cuya caracteristica mas significativa es su simplicidad, debida a la utilizacion de elementos parasitos, 
se utiliza habitualmente en las bandas de HF, VHF y UF1F en aplicaciones de radiodifusion de 
television, estaciones de radioaficionados y radioenlaces punto a punto. 

La configuracion mas habitual consta de un elemento activo, un reflector y entre uno y veinte 
directores. En la figura 5.38 se muestra el diagrama de campo en piano FI de una antena Yagi tipica de 
tres elementos. 

El elemento activo suele ser un dipolo doblado resonante, con objeto de aumentar el ancho de 
banda. El reflector suele tener una longitud un 5% mayor que la del activo, habitualmente entre 0,5/. 
y 0,52^,. La longitud de los directores oscila entre 0,3 8A, 
y 0,48/., siendo tipicamente un 5% o 10 % inferior a la 
del activo. La separacion entre elementos es algo mayor 
para el reflector (tipica 0,15A.) que para los directores 
(tipica 0, 1 1 A,). 

La antena Yagi no es estrictamente una agru- 
pacion, por no ser todos sus elementos iguales, pero Fig 5 38 Diagrama de radiaci6n (campo) de una 
como los diagramas de radiacion de los elementos SI son antena Yagi de tres elementos: activo de 0,475/., 

casi iguales, suelen analizarse con las tecnicas de reflector de 0,5/, y director de 0,45/., espaciados 0,2/. 

agrupaciones lineales tomando como antena basica el 

dipolo en )J2. Para ello es necesario obtener los valores de las corrientes de todos los elementos 
mediante la ecuacion (5.47). 

Las principales caracteristicas de las antenas de Yagi-Uda son las siguientes: 

► Ganancia relativa al dipolo en )J2 entre 5 dB y 18 dB. Esta ganancia, expresada en dB, es del 
orden de magnitud del numero de elementos, hasta un maximo de 20. Puede demostrarse que 
la fase de las corrientes en los elementos parasitos cumple la condicion de Hansen- Woodyard, 
con lo que la directividad es optima. 

► Relacion delante-atras entre 5 dB y 15 dB. Este parametro suele mejorarse con ayuda de un 
reflector diedrico. 

► Nivel de lobulo principal a secundario bajo, entre 5 y 10 dB. Sin embargo, este parametro no es 
critico en las aplicaciones mas habituales de estas antenas. 

► Impedancia de entrada de unos 300 ohmios, debido a la utilizacion de un dipolo doblado como 
elemento activo, por lo que es necesario el uso de simetrizadores para poder conectarlas a cables 
coaxiales de 50 y 75 Q. 
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Finalmente, debe destacarse que la antena Yagi presenta un ancho de banda relativamente 
grande, y muy superior al que se espera de una agrupacion, por comportarse como una antena de onda 
progresiva como las que se estudian en el capltulo 7. 

Ejemplo 5.10 La antena Yagi de la figura esta formada por dos dipolos proximos y paralelos. El dipolo 
1 (activo) se alimenta con una corriente /, y el dipolo 2 (parasito) esta cortocircuitado, y 
circula por el una corriente /,. 



2 = 0,48 A 

2 H 2 — 0,45 A 
d = 0,12 A. 

Z n =75,8+y 14,0 
Z 22 = 60,6- j 29,6 
Z 12 = 5 1,9 -j 2,6 


N = z2kL, 


cos 


( k : H) - cos (kH) 
k 2 -kl 
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Para obtener la impedancia de entrada de la antena necesitamos la relacion entre las 
corrientes en los dipolos. De la ecuacion (5.45) tenemos 


- Zu h + Z 12 k 2 1 
0 = Z 12 /] + Z 22 I 2 J 


=-^D_ = - 0,708 - y 0,303 = 0,77 e~ i2 ’ 1A 

h z 22 


y la impedancia de entrada resulta a partir de (5.46) 


Z e - Zu 


+ z 12 



38,25 + 7 0,11 


El diagrama de radiacion se obtiene sumando los campos producidos por los dos dipolos. 
Para simplificar los calculos puede aproximarse aceptablemente la antena por una 
agrupacion de dos dipolos de A/2 alimentados con las corrientes anteriores. El diagrama 
de radiacion es el producto del factor de la agrupacion por el diagrama de la antena 
basica, el cual se obtiene a traves de la expresion del vector de radiacion N . 


E e = 7 60- 


-jkr COS^yCOSej 


sen0 


h+he jk > d 


= 


j + q yy (0,75 sen 0 sen (|) - 2,74) 


En el piano H tenemos 0 = Jt/2 y la expresion del campo se simplifica a 

\E e \= 1 1 + 0, 77e /SB ' 7J smB “ 2 ' 74) I 

r 1 1 

La representation graflca puede realizarse con ayuda de una tabla de valores 
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180 ” 



<t> 

N'' 

60 /, 

-90 

0,38 

-60 

0,32 

-30 

0,23 

0 

0,42 

30 

0,71 

60 

0,92 

90 

0,99 


El metodo mas comodo para obtener la directividad es calculando la potencia total 
radiada a partir de la impedancia de entrada 


D = 


p . 

max 


4nr~ 


A 



60 2 / 1 2 0,99 2 -4tt 
1 20 k 38,25 


= 3J = 4,9 dB 


El ancho de haz a -3 dB puede extraerse de la tabla de valores de campo y vale 
A(j> 3dB = 120°. La relacion delante/atras es el cociente entre el valor del campo en 
(|> = 90° y <)> = -90° y vale D/A = 8,3 dB. 
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5.1 Cuestiones 

5.1 Para una agrupacion de N antenas, ^cual de las siguientes afirmaciones es, en general, 
incorrecta? 

a) El vector de radiacion total es el producto del vector de radiacion de la antena basica por el 
factor de la agrupacion. 

b) El potencial vector total es el producto del potencial vector de la antena basica por el factor de 
la agrupacion. 

c) El campo total es el producto del campo de la antena basica por el factor de la agrupa- 
cion. 

d) La directi vidad del conjunto es el producto de la directi vidad de la antena basica por la 
directividad del factor de la agrupacion. 

5.2 ^Cual de las siguientes afirmaciones es falsa? 

a) El diagrama de radiacion de una agrupacion depende del de la antena basica. 

b) El factor de la agrupacion FA( I//) depende del espaciado. 

c) El polinomio de la agrupacion P(z) depende linicamente de la alimentacion y del numero de 
elementos. 

d) El diagrama de campo depende del desfase progresivo. 

5.3 Una agrupacion uniforme de 5 elementos situada sobre el eje z, con d = A74 y a = 30°, presenta 
el maximo de radiacion en la direccion: 

a) 0 = 19,5° b) 0 = 99,6° c) 0 = 109,5° d) 0 =160,5° 

5.4 Una agrupacion de 20 elementos, alimentados en fase, tiene maximos de igual intensidad en 0 = 0°, 
90° y 1 80°. ^Cual sera el espaciado entre elementos? 

a) m b) X/2 c) X d) 3X/2 

5.5 En una agrupacion transversal uniforme de N elementos espaciados d = 0,4/,, al cambiar la 
frecuencia de/a 1,5/ el haz se desvia: 

a) 0° b) 30° c) 45° d) 60° 

5.6 ,/ uantos ceros tiene el diagrama de radiacion en el espacio real de una agrupacion triangular 
de N elementos? 

a) El doble de una uniforme de N elementos. 

b) Los mismos que una uniforme de N+l elementos. 

c) La mitad que una uniforme de N- 1 elementos. 

d) Depende de la frecuencia a la que se radia. 

5.7 La relacion del lobulo principal al secundario (NLPS) de una agrupacion binomica transversal 
de 5 elementos espaciados 3A74 es: 

a) 3 dB b) 6 dB c) 12 dB d) °° 

5.8 ^Cual de las siguientes agrupaciones, con d = 7J2 y a = 0°, posee mayor relacion de lobulo 
principal a secundario? 

a) FA(\|/) = 0,5 + 2cos \| / b) FA(\|/) = 1 + 2cos \|/ 

c) FA(\|/) = 1,5 + 2cos \|/ d) FA(\|/) = 2 + 3cos \|/ 
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5.9 (j Cual de las siguientes distribuciones para una agrupacion de 5 elementos con d = A/4 y a = 0° 
tiene una directividad mayor? 

a) 1:1, 5:2:1, 5:1 b) 1:2:3:2:1 c) 1:3:5:3:1 d) 1:4:6:4:1 

5.10 ( ',Cual de las siguientes distribuciones con espaciado d = A/2, fase progresiva a = 0° e igualdad del 
maximo de la distribucion de corrientes, radia el campo mayor en la direccion del haz principal? 

a) Uniforme de 4 elementos. b) Uniforme de 5 elementos. 

c) Triangular de 5 elementos. d) Binomica de 5 elementos. 

5.11 La relacion delante-atras de una agrupacion de tres elementos, separados d = A74, con desfase 
progresivo a = -n/2 y polinomio P(z) = z 2 + Jlz + 1 , vale: 

a) 0 dB b) 7,6 dB c) 13,2 dB d) 15,3 dB 

5.12 En una agrupacion uniforme de 11 elementos, al desconectar su elemento central, el nivel de 
lobulo principal a secundario empeora: 

a) 0,5 dB b) 1,1 dB c) 2,3 dB d) 3,9 dB 

5.13 Una agrupacion de cuatro antenas isotropas, separadas d » A, y excitadas en fase con corrientes 
1 :4:4: 1, tendra una directividad: 

a) 0 dB b) 2,1 dB c) 4,7 dB d) 6 dB 

5.14 ( ' ) Cual de los siguientes desfases progresivos en una agrupacion uniforme de 12 elementos 
isotropos, espaciados K /4, produce mayor directividad? 

a) 0° b) -45° c) -90° d) -105° 

5.15 Una agrupacion plana rectangular esta situada sobre el piano xy y la iluminacion es separable, 
real y positiva. ^,Cual de las siguientes afirmaciones es falsa? 

a) El factor de la agrupacion es el producto de los factores de la agrupacion correspondientes a la 
iluminacion en x y a la iluminacion en y. 

b) La directividad es el producto de las directividades correspondientes a la iluminacion en x y a 
la iluminacion en y. 

c) El angulo 0 max del maximo de radiation es independiente de la frecuencia. 

d) Si el espaciado es mucho mayor que la longitud de onda, el maximo es perpendicular al piano 
de la agrupacion. 

5.16 Mediante una agrupacion de 5 elementos espaciados A, queremos sintetizar un diagrama en el 
espacio real de la forma f(0) = 1 para 60° < 0 < 120° y cero en el resto. ^Cual de las siguientes 
afirmaciones es cierta? 

a) El factor de la agrupacion queda totalmente defmido. 

b) Debemos completar el factor de la agrupacion hasta un periodo 2 jc en 1 //. 

c) Para realizar la sintesis son necesarios mas elementos. 

d) No es posible realizar la sintesis. 

5.17 Una agrupacion de cinco elementos espaciados X/2 y con desfase progresivo a = 0°, posee sobre 
el circulo unidad cuatro ceros en y/= ± 90° y y/=± 135°. La relacion de campo en la direccion 
transversal respecto a la longitudinal vale: 

a) 7,5 dB b) 10 dB c) 15 dB d) 20 dB 
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5.18 Para disenar una agrupacion de Dolph-Chebychev de 3 elementos (T 2 (x) = 2x 2 - 1 ) con d = A/2, 
a = 0° y NLPS = 16,9 dB, ^que transformacion escogeria? 


a) x = cos (\|//2) 
c) x = 3cos (\|//2) 


b) x = 2cos (\|//2) 
d) x = 4cos (\j//2) 


5.19 ^Cual de las siguientes afirmaciones para una antena Yagi tipica de UHF es incorrecta? 

a) Hay un unico elemento activo. 

b) El numero de directores es superior al de reflectores. 

c) La longitud de los directores es menor que la del activo. 

d) La separacion entre elementos es algo menor para el reflector que para los directores. 

5.20 (j Cual de las siguientes afirmaciones para una antena Yagi es claramente incorrecta? 

a) Ganancia relativa al dipolo entre 5 dB y 18 dB. 

b) Relacion delante-atras entre 5 dB y 15 dB. 

c) NLPS entre 26 dB y 30 dB. 

d) Impedancia de entrada de unos 300 ohmios. 
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Problemas 

5.1 Una agrupacion lineal orientada a lo largo del eje z esta formada por 4 elementos isotropos con 
alimentacion a n = 1:2:2: 1. El espaciado es d = 7A/12 y la direccion del maximo 0 MAX = 115,4°. 

a) Escribir las expresiones del factor y del polinomio de la agrupacion, FA(\|/) y P(z). 

b) Dibujar el diagrama de ceros. 

c) Dibujar el factor de la agrupacion en funcion del angulo electrico \|/ y el diagrama de radiacion 
en el espacio real. 

d) Calcular el ancho de haz entre ceros del lobulo principal del diagrama de radiacion. 

e) Calcular la relacion del lobulo principal al lobulo secundario de mayor nivel del diagrama de 
radiacion. 

5.2 Una de las formas utilizadas para obtener una agrupacion con barrido electronico es la 
representada en la figura. 



En ella los elementos radiantes se alimentan en serie mediante acopladores, a partir de una linea 
de transmision terminada en una carga adaptada. Si las antenas estan debilmente acopladas a la 
linea de transmision puede suponerse que todas ellas estan alimentadas con la misma amplitud. 
Supondremos asimismo que la linea de transmision es una linea coaxial con dielectrico aire. 
Con el principio de funcionamiento descrito, suponer una agrupacion de 8 elementos 
alimentados con igual amplitud y con las fases creadas, en cada punto de alimentacion, por la 
linea de transmision, con 5=10 cm y d = 5 cm. 

a) Calcular el FA en funcion de \|/ y dibujar mediante el metodo grafico el diagrama en el espacio 
real indicando la direccion del maximo para la frecuencia central de 3 GFlz. 

b) Dibujar mediante el metodo grafico el diagrama en el espacio real indicando la direccion del 
maximo para las frecuencias de 2,5 y 3,5 GFlz. 

c) Calcular la frecuencia a la cual aparece un segundo lobulo principal. 

d) Para la frecuencia de 3 GFlz, si entre el cuarto y el quinto elemento se coloca un desfasador 
adicional de 180°, calcular el FA(\|/) y dibujar, mediante el metodo grafico, el diagrama en el 
espacio real. 

5.3 Una agrupacion lineal de cuatro radiadores isotropos con alimentacion uniforme, situados sobre 
el eje x, posee un espaciado no uniforme como se indica en la figura. Para su analisis, 
considerese el producto de agrupaciones. 

a) Calcular el espaciado, el desfase progresivo y el factor de la agrupacion para cada una de las 
dos agrupaciones parciales. 

b) Obtener el factor de la agrupacion total en funcion de <J>. 
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c) Utilizando el metodo grafico dibujar el diagrama para cada una de las dos agrupaciones 
parciales y el de la total, indicando la posicion de los ceros. 

d) Si los elementos isotropos se sustituyen por dipolos en A/2 orientados segiin z, obtener la 
expresion del diagrama de radiacion en funcion de 0 y (|> y dibujarlo en los pianos E y H. 
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5.4 Para una agrupacion triangular de 5 elementos, con espaciado d = A/4 y fase progresiva a = -7t/2: 

a) Escribir el factor de la agrupacion FA (\ |/) y el polinomio de la agrupacion P{z). 

b) Dibujar el diagrama de ceros en el piano Z y el modulo del factor de la agrupacion \FA(Q)\ en el 
espacio real. 

c) Calcular el nivel de lobulo principal a secundario y el ancho de haz entre ceros en el espacio real. 
En la agrupacion triangular anterior se suprimen los elementos de los extremos. Resolver la 
agrupacion resultante como la suma de una triangular mas una uniforme. 

d) Escribir el factor de la agrupacion FA (\ |/) y el polinomio de la agrupacion P{z). 

e) Dibujar el modulo del factor de la agrupacion |Zv4(0)| en el espacio real. 

f) Calcular el nivel de lobulo principal a secundario y el ancho de haz entre ceros en el espacio real. 

5.5 Una agrupacion tipo cortina, situada en el piano yz , operando a 300 MHz, esta formada por 
cuatro dipolos de media onda separados A/2 entre si y situados a A/4 de un piano conductor. 

Z =-13 -j29 
Z 13 = 4 +jl7 
Z 14 = -2 -j 12 

En ausencia del piano conductor, obtener: 

a) Las matrices de impedancias y tensiones. 

b) Si se supone que todas las corrientes son 
iguales, el diagrama de radiacion, repre- 
sentandolo en los pianos principales. 

En presencia del piano conductor: 

c) Dibujar los diagramas en los pianos E y H, 
indicando la posicion angular de los ceros. 

d) Indicar un simetrizador que permita la 
conexion en A-A’ de la cortina a un cable 
coaxial. 



5.6 Las agrupaciones de barrido electronico pueden sintetizar diagramas de radiacion con el 
maximo orientado en direcciones arbitrarias. Se dispone de un sistema de 6 antenas, espaciadas 
OJA, alimentadas a traves de una red repartidora de potencia constituida por divisores tipo 
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“ Wilkinson ” asime- 
tricos conectados en 
cascada, junto con 
desfasadores contro- 
lados digitalmente 
mediante 4 bits. 

Los numeros que se 
indican son dB rela- 
tives a la entrada de 
cada divisor de poten- 
cia. Las fases que se 
pueden conseguir con 
los desfasadores son 



0°, 22,5°, 45°,..., 360°, 
equivalentes en 

hexadecimal a 0, l, 2... F (16 niveles). Todos los caminos electricos son iguales. 

a) Dibujar el diagrama de radiacion indicando la posicion de los ceros, para todas las fases iguales a 0°. 

b) Si se desea un maximo de radiacion desplazado 8° respecto de la direccion transversal, ^que bits 
estaran a 1 o 0? Indicarlo en formato hexadecimal. Dibujar la distribucion de fase de la 
agrupacion y compararla con la teorica. 

c) Calcular, en el caso anterior, el campo en la direccion del maximo y compararlo con el caso a). 

d) ( ',Para que desviacion de haz aparecera un lobulo de difraccion de amplitud igual al lobulo 
principal? 


5.7 Disenar una agrupacion uniforme de cuatro elementos con un nulo en la direccion opuesta al 
maximo. 

a) Determinar los tres posibles disenos con un solo maximo principal, que cumplan las 
condiciones impuestas anteriormente. Dibujar los diagramas. 

b) De los tres disenos anteriores, seleccionar el de mayor directividad y calcular para el la posicion 
de los ceros y el nivel de lobulos secundarios. 

c) Manteniendo el margen visible del caso anterior (identico espaciado y desfase progresivo) 
realizar un diseno de Schelkunoff, consistente en situar los ceros equiespaciados en dicho 
margen visible. Obtener las corrientes en cada elemento y la relacion delante-atras. 
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5.8 


a) 

b) 


Mediante sintesis de Fourier, disenar una 
A/2, que aproxime con minimo error 
cuadratico medio un diagrama de la 
forma 

Obtener la corriente en cada antena. 
Representar el diagrama real obtenido, 
indicando el ancho de haz entre ceros, 
y el nivel de lobulo principal a 
secundario. 


agrupacion transversal de 7 elementos espaciados 



0 (grados) 


71 

C0S(/77\|/)C0S(«\|/)ah|/ = 

J-n 
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5.9 Disenar una agrupacion binomica transversal de cuatro dipolos en A/2, situados simetricamente 
a lo largo del eje x y con una separacion d = A/ 2. Los dipolos estan orientados paralelos al eje z. 



a) Encontrar los coeficientes de excitacion, el factor de la 
agrupacion y la expresion de los campos electricos en 
cualquier direccion del espacio. 

b) Redisenar la agrupacion anterior para convertirla en una de 
Chebychev con un nivel de lobulos secundarios de -40 dB, 
y obtener los coeficientes de excitacion. 


5.10 A una distancia de A/ 2 de un dipolo doblado se coloca un dipolo parasito tal como se indica en 
la figura. 



a) Calcular la relacion entre las corrientes 

(IA). 

b) Obtener la impedancia de entrada del 
dipolo doblado. 

c) Calcular la tension inducida en el dipolo 
doblado (circuito abierto) si incide una 
onda E = ve~ jkx mV / m de una frecuencia 
de 300 MHz. 
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Las antenas estudiadas hasta el momenta han sido modeladas como distribuciones de corrientes, 
habitualmente sobre un soporte conductor y, por tanto, las herramientas de calculo utilizadas en los 
capitulos anteriores respondlan a esta filosofla. Este planteamiento se adapta bien a las antenas 
lineales, de dimensiones de algunas longitudes de onda como maximo, en las que se conoce la 
distribucion de corriente sobre la estructura. 

Cuando vamos subiendo en frecuencia, las dimensiones electricas de las antenas aumentan y sus 
formas empiezan a diferir de las geometrias lineales. Encontramos estructuras cuya mision es el 
confmamiento y la conformacion de la radiacion de una fuente primaria hasta conseguir frentes de 
onda capaces de generar diagramas secundarios de directividades elevadas y formas de diagrama 
especificas. En ellas, el responsable de la formacion del diagrama de la antena no es ya la fuente 
primaria, sino la distribucion de campos electricos y magneticos en el frente de onda presente en la 
apertura de salida de la antena al espacio libre, conformados por el conjunto de toda la estructura. 

A titulo de ejemplo estudiemos la antena de la figura 6.1, consistente en una guia de ondas 
rectangular alimentada por una sonda coaxial. En ella, la radiacion de la fuente primaria (sonda 
coaxial) es transformada por la guia rectangular (confmamiento y conformacion) en una distribucion 
de campos en la boca de la guia (apertura), que al ser radiados al espacio libre producen el diagrama 
de radiacion de la antena. El analisis de los campos producidos por esta estructura, en apariencia 
sencilla, mediante las herramientas utili- 
zadas para las antenas lineales, obligaria 
primero al calculo de las corrientes exis- 
tentes sobre los conductores (sonda coaxial 
y paredes interiores y exteriores de la guia) 
y despues al calculo del vector de radiacion 
por integracion de todas estas corrientes 
sobre una superficie extensa y compleja. 

Dado que la radiacion se realiza a 
traves de la boca de la guia (apertura), un 
planteamiento alternativo seria suponer que 
los campos radiados al espacio libre por las 
corrientes en el interior de la guia pueden 
obtenerse linicamente a partir del conoci- 



Fig. 6.1 Guia de ondas abierta como radiador 
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miento de la distribution de campos en la apertura. Esto, por una parte, evitaria el calculo de la 
distribucion de corrientes sobre toda la estructura y, por otra, permitiria realizar la integracion sobre 
una superficie, en general, mas simple. 

Para que este procedimiento sea aplicable, en primer lugar es necesario ver que ambos 
planteamientos son equivalentes, y en segundo lugar establecer las herramientas que nos permitan 
calcular la radiacion producida por una distribucion de campos en lugar de una distribucion de 
corrientes. En el apartado siguiente, basandonos en los teoremas de unicidad y equivalencia 
presentados en el capitulo 3, deduciremos la metodologia de analisis de este tipo de antenas. 


6.1 Campos radiados por aperturas 

Entenderemos por apertura una region plana de superficie S o sobre la que suponemos que existen unos 
campos iluminantes conocidos, E y H . Es una situacion general y puede referirse por ejemplo a una 
porcion de un frente de onda, a una boca de guia o a un coaxial abierto. Aunque el termino apertura 
puede generalizarse a cualquier superficie curva, en el analisis que sigue nos referiremos al caso piano, 
puesto que es el que mas interes tiene y el que permite ademas una resolucion analitica simple. 

Deduciremos en primer lugar el equivalente electromagnetico de una apertura y las expresiones 
necesarias para el calculo de los campos radiados. A continuacion particularizaremos las expresiones 
para aperturas rectangulares y circulares. 


6.1.1. Equivalente electromagnetico de una apertura 

Sea la apertura plana de superficie S o representada en la figura 6.2, que puede modelar, por ejemplo, 
la boca de guia descrita anteriormente. Los teoremas de unicidad y equivalencia introducidos en el 

capitulo 3, nos permitiran sustituir los campos 
existentes sobre esta superficie por una distribu- 
cion de corrientes equivalentes. 

En efecto, sea V la region libre de fuentes 
exterior a la superficie cerrada S formada por las 
paredes de la antena y la apertura. Supondremos 
que los campos en la superficie S son nulos excepto 
en la apertura S 0 , donde son conocidos. Por el 
teorema de unicidad, si se conoce el valor de las 
componentes tangenciales de E y de H sobre S, la 
solucion para cualquier punto de V es unica. A 
efectos del interior del volumen V podemos 
sustituir el conocimiento de las fuentes exteriores a 
V (fuentes en el interior de la antena) por el 
conocimiento de los campos tangenciales electrico 
y magnetico sobre la superficie S. El teorema de equivalencia permite entonces sustituir el problema de la 
figura 6.2 por uno equivalente en el que, dentro del volumen que ocupan las fuentes (interior de la antena), 
retiramos estas e imponemos campos nulos, pero sobre S mantenemos los valores tangenciales nxEy 
fix H (ambos problemas son equivalentes). Al hacer esta sustitucion los campos no pueden tener una 
discontinuidad si no existen unas fuentes equivalentes sobre S, dadas por las condiciones de contorno, que 
implican la existencia de densidades lineales de corrientes electrica J s y magnetica M s de valor 


y a 



E.H 


' N . Z 

' ^ 


Fig. 6.2 Distribucion de fuentes y apertura en el piano z = 0 
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J s = n x H 
M„ = - fix E 


( 6 . 1 ) 



E,H 


Fig. 6.3 Apertura equivalente en el piano z = 0 



E,H 


Fig. 6.4 Apertura equivalente de la boca de guia 


Como se indica en la figura 6.3, hemos sustituido 
el problema original por otro equivalente, y hemos 
pasado de las fuentes reales o primarias a otras 
equivalentes sobre S. Estas corrientes equivalentes solo 
son significativas en la apertura S o . Sobre las paredes 
exteriores de la antena las corrientes equivalentes 
coinciden con las corrientes inducidas sobre el conductor 
y, al ser mucho menores que las corrientes equivalentes 
sobre la apertura, su contribucion al campo radiado puede 
despreciarse. Por ello, para calcular el campo radiado se 
integran las corrientes equivalentes unicamente sobre la 
apertura S o y no sobre el resto de la superficie S, lo qual 
equivale a considerar solamente la radiacion de las 
corrientes que circulan por el interior de la antena y 
despreciar las corrientes en el exterior. 

A los campos E y H sobre S o se les da el nombre 
de campos primarios o iluminantes, a las corrientes J s y 
M s el de corrientes equivalentes o fuentes de Huygens, y 

a la superficie S 0 el de superficie de Huygens. En la figura 6.4 se representa la apertura equivalente al 
problema original de la boca de guia de la figura 6.1. 

A partir del conocimiento de las corrientes equivalentes podremos calcular los campos en 
cualquier punto del espacio mediante las expresiones desarrolladas en el capitulo 3 para corrientes 
electricas y magneticas. El teorema de equivalencia nos garantiza la validez de los resultados en el 
exterior de la antena. 

Hay situaciones en las que es dificil conocer con exactitud los campos que realmente existen en 
la apertura. Este puede ser el caso de la boca de guia abierta en el piano z = 0. En efecto, los campos 
en el interior de una guia rectangular infinita son perfectamente conocidos, pero cuando la guia se 
interrumpe bruscamente, en la seccion del corte aparece una distribucion residual de campos electricos 
y magneticos que se superpone a la distribucion original para cumplir las condiciones de contorno en 
la zona de la discontinuidad. En estos casos es habitual aproximar la distribucion real de campos por 
los de la guia infinita. En la mayoria de situaciones esta aproximacion permite obtener resultados 
precisos. Con todo hay que tener en cuenta que, dado que el teorema de equivalencia esta siendo 
aplicado a unos campos aproximados, el resultado tambien lo sera y, por lo tanto, las tres 
formulaciones del teorema de equivalencia pueden proporcionar resultados ligeramente distintos, de 
los cuales, en principio, ninguno es exacto. 


6.1.2 Expresiones generales de los campos radiados 

Sea la apertura S o sobre la que suponemos existen unos campos iluminantes conocidos E y //, tal 
como se indica en la figura 6.5, relacionados mediante una impedancia de onda Z o y definidos por 

E = E x x y H= H y y = ~^~y (6.2) 
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que son equivalentes a corrientes 

— — EE 

J= fix H = z x v = — x 

' Z 0 Z, 

M s = —hxE = — zxxE x = — E x y 


o (6.3) 


Observese que las corrientes electricas y 
magneticas tienen la misma direccion, pero 
sentido contrario que los campos del mismo tipo 
y estan relacionadas tambien por la impedancia 
de onda. Los vectores de radiacion vienen dados 
por (6.3) y (3.113), y valen 


N x = jj{~— \e jkxX ' e ]kyy ' dx' 


dy 


s 0 


L y = JJ {-E x )e jk * x ' e jky} '' dx' dy' 

s 0 


(6.4) 


con k x = /csen 0cos(|) y k = A: sen 0 sen (|) de (3.83). Sus componentes en coordenadas esfericas son 
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N q = N x cos0 cost]), = - N x sen t) 

L q = L y cos 0 sen $ , L ^ = L v coscf) 

que resultan en los campos de radiacion 

g —jkr g —jkr 

E e = - j (n Nx cos 0 + h ) cos ■ <> y E «, = J yyy I 11 N * + L y cos e ) sen $ 

y en funcion del campo iluminante E x 


E e = j 


e^ Jkr 

2Xr 

■jkr 


1 + — cos0 | cos(| ) JJ E x e jkyX e jky ' dx' dy' 


E i, = -j^r~ I V" + cos9 I sen( 

zat 


JJ E x e jk ' x e jky ' dx' dy 


(6.5) 


( 6 . 6 ) 


(6.7) 


De forma equivalente, obtendriamos para la polarizacion ortogonal 


E = E v y, H =--f* 


( 6 . 8 ) 


los campos de radiacion 

j fay / 

Eq = j I 1 + ~~ cos 0 | sen (|) JJiy e Jk ' x e jky ' dx' dy' 

So 

jjjf / 

E i, = I ~y~ + cos0 l 00 ^ U E y eJk ‘ X ’ e ' k ' } dx ' d >’' 

1 Kr Z 0 


(6.9) 
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Notese que las expresiones para los campos radiados (6.7) y (6.9) pueden interpretarse como 
transformadas de Fourier bidimensionales de la distribucion de campos (iluminantes) en la apertura. 
Estas expresiones, al considerar linicamente la contribucion de la distribucion de campos en la apertura 
de la antena y despreciar la contribucion de las corrientes residuales existentes sobre las paredes 
exteriores, tal y como se comento en 6.1.1, ofrecen resultados precisos unicamente para direcciones 
proximas al lobulo principal y primeros lobulos secundarios. Para el calculo del diagrama en 
direcciones alejadas del lobulo principal es necesario introducir terminos correctores que tengan en 
cuenta estas distribuciones adicionales de corriente. 

A continuacion desarrollamos el procedimiento para el calculo de la directividad de aperturas 
planas. La directividad puede expresarse como 

9 ■ \E ■ I 2 

ri _ ^max . p _ max \ 

P r /(4 7tr 2 ) P 

donde P r es la potencia radiada por la antena, es decir, 

P r = J J Re [£(0, (|t) x H*(Q, (|))j- r r 2 sen0 dd d§ = 

= — f [ '\Eq (0 , <]>)| 2 + liA (0 , <|>)| r 2 sen 0 dd d<\> 

Jo Jo i ' I Y I 

Para antenas de apertura electricamente grandes es mas simple calcular esta potencia por 
integracion de los campos sobre la apertura. Asi, para la apertura en el piano z = 0, se obtiene 

Pr = JJ Re [e x H; - E y H* x ] dx' dy> = j- JJ ^ | E x (jc* , v')| 2 + | E y (X , yf dx' dy' (6. 10) 

S 0 0 5- 0 

Es habitual que la fase de los campos en la apertura sea constante, por lo que el maximo de 
radiacion se produce en la direccion perpendicular a la misma (0 = 0) y el modulo del campo maximo 
se puede expresar como 


f 


2 


2 2 

Kax\ - ^el +KI - 2X J Zq +1 \ 

JJ E x (x 1 , y ) dx' dy 

So 

+ 

|J E v (x 1 ,y')dx' dy' 

So 



y la directividad resulta 


4k 1 Z 0 
~ JF4 “n" 




2 


JJ E x (x' , y ) dx' dy 

So 

+ 

ij E v (x 1 , y) dx' dy 

So 


JJ ^ \ E x ( x ' ’ y )| 2 + | E y ( x ' ’ y' )| dx ' ty 
s 0 


( 6 . 11 ) 


Para antenas electricamente grandes, la relacion, Z 0 , entre los campos electricos y magneticos 
en la apertura, puede aproximarse en la mayoria de casos por la impedancia del vacio, T). Como valores 
de referencia, para una guia rectangular con a=2'k propagando el modo TE l0 , la impedancia de onda 
resulta Z 0 =l,03ri y el coeficiente de reflexion de -15dB. La expresion (6.11) para la directividad puede 
pues aproximarse por: 
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JJ E x (x' , y ) dx' dy 

So 

2 

+ 

2 

|J E y (x 1 , y ) dx' dy' 

So 

\\(\E x {x',yf 

f £ v (x',y) dx' dy 


So 


( 6 . 12 ) 


En estos casos es habitual introducir el concepto de eficiencia de iluminacion, r\ n , 
parametro que relaciona el area efectiva y el area geometrica. Expresa la uniformidad de la 
distribucion de campos en la apertura y es una medida de la utilizacion eficiente de toda la 
superficie de la apertura 


A ef - 


11,7 




2 


A ef _ 1 

J E x (x ' , y ) dx' dy 

So 

+ 

J E y (x',y)dx' dy' 
So 


A geom s o JJ f | E x (x' , y )| 2 + | E y (x' , y'f dx' dy 

So 
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Para el caso de una distribucion uniforme, E (x,y) = E x x + E 2 y, se tiene 


E\ Si + El Si 
[El + El) Si 


6.1.3 Apertura elemental 

Supongamos una porcion elemental de onda plana uniforme, E x = E 0 , Z 0 = q. que ocupa un elemento 
de superficie AS de dimensiones pequenas en terminos de X. De (6.7) obtenemos 


e~ jkr 

Eq = j (l + cos0) cost]) E 0 AS 

2 Xr 


E 6 = ~j 


c,-j h ' 


2 Xi 


- (l + cos 0) sen (J) E 0 AS 


(6.14) 


K = 


El (AS) 2 
q4y 2 


(1 + COS0) = 


El {ASf 
r\X 2 


cos — 


cuyo diagrama de radiacion es una cardioide. La potencia total radiada es 


(6.15) 


P, = 


4M f' f(l + cos0fse„076 # = Mt! (6.16) 

q4X 2 Jo Jo v ’ Y n^ 2 8 


q X 
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de la que se obtiene una directividad D= 3. Este valor resulta de la combinacion ortogonal de un dipolo 
elemental electrico y de uno magnetico, que es equivalente a una apertura elemental. 

Las ecuaciones (6.7) y (6.9) son una generalization del Principio de Huygens, que postula que 
una portion elemental de un frente de onda origina una onda esferica con un caracter direccional dado 
por (l+cos0), que toma un valor maximo en la direccion 0 = 0, que es la direccion de propagation de 
la onda iluminante (6.2), (6.8) y se anula en la direccion opuesta (0 = 7t). 


6.1.4 Apertura rectangular 


Tomemos una superficie rectangular de dimensiones a, b iluminada por una onda polarizada 
linealmente segun x, E = E x x . Referido a la figura 6.6 tenemos para los campos de radiacion 


E e = j e [l + — cos0 I cos c(> f f" E e jkyX 

0 J 21 r 1 Z 0 1 Y J-f J-f x 

E<t> = ~j e ' f— +cos0 |sentf» f 2 f" E e jk ' x 
* 2 Xr 1 Z 0 1 Y J-f J-f x 

Si el campo electrico es separable, como habitualmente 
ocurre, tenemos 

E x = E 0 f(x')g(v') (6.18) 

y los campos radiados quedan expresados como el producto de dos 
transformadas de Fourier unidimensionales, similares a las 
desarrolladas en el capitulo 3 y que se encuentran resueltas en el 
mismo para las distribuciones habituales 


e? ky} dx' dy' 


e jky> dx' dy' 


(6.17) 


y 




^ F 







* ► a *• 

Fig. 6.6 Apertura rectangular 
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E 

E, 


e 


jE o 


e - jkr 
2 Xr 
0 -jkr 


-jE o 


n 

1 + COS0 Icosc 


11 


\"j'( x ') e,Kx dx' J_ 2 „g(y)c ,/:, '- v d)> 


2 Xr 1 Z 0 


1- cos0 I sent 




JK X ' 


dx' 


\\s{)>)e JkyV ' dy' 


(6.19) 


Estas expresiones (6.19) permiten una interpretacion interesante de los campos radiados por la 
apertura, basada en que la distribucion de corrientes puede escribirse como la convolucion de las 
corrientes de la apertura elemental con la funcion de distribucion de la apertura, fix ’)g(y ’). Los campos 
radiados seran entonces el producto de los campos de radiacion de una apertura elemental por la 
transformada de Fourier bidimensional de la funcion distribucion en la apertura, como puede 
comprobarse comparando (6.14) y (6.19). Si denominamos a las integrales an ter i ores F(k,a) y G(k..,h), 
tenemos 


E 

E< 


e 


jiff /* 

jE 0 ( y— 1 1 + ^-cos0 (cost]) F(k x , a) G(k y , b) 

jfcp / 

~jE 0 yrr - 1 + cos0 |sent^ F(k x , a) G(k y , b ) 


( 6 . 20 ) 


que pueden ser particularizados para los dos cortes de campo principales: 
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a) Campos en el piano E: Es cl piano y = 0 (cl que contiene el campo E y la direccion del maximo 
de radiacion). En el, 

0 = 0, 7i; \k x \ = £sen0, k v = 0 


= 


2 Ar 


1 + — cos0 |.F(Asen0, a) G (0, b) 


( 6 . 21 ) 


Ea = 0 


El diagrama de radiacion en este piano esta dado por la transformada de Fourier de la variacion 
de la iluminacion con x’, f(x’), ya que G(0,b) es el valor medio de g(y’). Es decir, en el piano 
xz que contiene al vector campo electrico y la direccion de maxima radiacion, su diagrama de 
radiacion es la transformada de Fourier de f(x’). 

b) Campos en el piano H: Es el piano x=0 (piano yz) y esta definido por 

<t> = j, y~; K = °> \ k y\ = ^ sen0 


de lo que resulta 


E e = 0 

l*J = 


2Xt 


— + cos0 | F(0, a) G(k sen0, b ) 


( 6 . 22 ) 


y en este caso el diagrama de campo viene dado por la transformada de Fourier de la variacion 
de la iluminacion segun y\ g(y’). 


Para el caso de aperturas electricamente grandes y con el maximo de radiacion en la direccion 
0 = 0 (eje z) la expresion (6.12) puede reescribirse como 


D = 


J 

An 

2 

\f{x')g(y')dx' dy' 

% 

* J 

\\f(x')g(yi\ dx ' d y 


So 


(6.23) 


Flaciendo el cambio de variables 


se tiene 


x' V 

s = — ; t = ■— 
a b 


(6.24) 


D = ^ab 
X 2 


Jjj/Cs') ds j\g (0 dt 


JAI/WI 2 * Jlkwl 2 dt 


An 

A; 


2 abr \u 


(6.25) 


Esta expresion es utilizable en general cuando a,b > A. En la tabla 6. 1 se indica su valor para 
cuatro distribuciones: uniforme, cosenoidal, triangular y ramas parabolicas decrecientes. 
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m 


j \f(s)ds 

2 

2 

fj\s)ds 

2 

n,v 

i 

1 


1 

i 

COS 7TS 

(2/71 ) 2 


1/2 

8/7t 2 

l-2|s| 

1/4 


1/3 

3/4 

(l-2|s|) 2 

1/9 


1/5 

5/9 


Tabla 6.1 Eficiencia de iluminacion de diferentes distribuciones (g(t)=l) 


Apertura uniformemente iluminada 


Vamos a particularizar las expresiones anteriores para una iluminacion uniforme E = E 0 , y Z 0 = t|, que 
corresponde a f[x’) = 1, g(y’) = 1, de lo que resultan los campos de radiacion dados por (6.20) con 


F(k x ,a) = 


sen k r 


( l 


sen 1 k — sen0cos(| 
2 

k — sen0 coscb 
2 


(6.26) 


G(ky,b) = b 


sen k., 


2 _ 


= b 


sen ( k ^ sen 9 sent 
2 

k — sen 9 sen tb 
2 


y los campos siguientes para los dos pianos principales 


(6.27) 


piano is: £ 0 = ^ 0 — (l + cos9) 

2 Xr 


sen k— sen 9 
2 


k — sen 9 
2 


E * = 0 


(6.28) 


piano H: E e = 0, 


N ■ lX7 (1+c “ e) 


sen k — sen 9 
2 


/ b o 
A: — sen 9 

2 


(6.29) 


Los ceros de radiacion se obtienen de los ceros de ambas funciones. 

d 

Para el piano E: k— sen9 c = nn; primer cero en 9 Cl = arcsen — 

- el primer cero aparece para a = X y 9 C , = n 

X, X 

- si a» X, 9 = — , el ancho de haz entrc nulos es A9 C =2 — 


Los puntos de potencia mitad se obtienen de ka sen 9_ 3dB /2 = ±0,4471 y el ancho de haz resultante 
es A9_ 3dB = 0,88X/a. El nivel de lobulo principal a secundario es de 13,2 dB. Para el piano H se obtienen 
expresiones similares con a sustituido por b. 
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En general, para aperturas grandes en terminos de la longitud de onda, resultan unos anchos de 
haz del orden de XI a y X/b en cada piano principal. 

El area efectiva puede obtenerse a partir de (6.13); al ser una distribution uniforme resulta r) ;; = 1 
y por lo tanto 

A ef = A geom di/ = a ^> ( 6 - 30 ) 

La directividad se obtiene entonces de (3.145) o de (6.25) 



ab 


La directividad que hemos obtenido puede calcularse tambien a partir de los campos y de la 
intensidad de radiacion integrada sobre todo el espacio. 


Apertura iluminada con el modo TE 10 
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Cualquier otra forma de iluminacion, distinta de la uniforme, puede ser analizada de la misma manera 
utilizando las expresiones conocidas para distribuciones unidimensionales; es un caso de gran interes 
la iluminacion producida en una boca de guia por un modo dominante TE 10 , cuyos campos referidos al 
sistema de coordenadas de la figura 6.6 son 


con 


E = Eq cos — x 
a 

H x = - E y /Z 0 



(6.31) 


De (6.9) se pueden obtener los campos de radiacion producidos. Elaciendo uso de las 
correspondientes transformadas de Fourier, las expresiones resultantes son 

b 


Eq = j 


. e 


-jkr 


2Xr 


, P ^ , . no 

1 + — cos0 send 


cos A:,. 


senA 


(* -ft 


-jkr 




£<1, =j I — + cos0 | cos 

Z, Lr\ 


na 


cos k r 




, b 
sen k,, — 
- 2 

kA 


(6.32) 


Para una boca de guia monomodo se tiene un haz muy ancho y poca directividad. Por ejemplo, 
para una guia estandar en banda X (designada por las siglas WR90 o RG52/U) cuyas dimensiones 
internas son a = 0,9” = 22,8 mm, b = 0,4” = 10,2 mm, se obtiene a 10 GElz, partiendo de las 
expresiones anteriores, 

A0f 3dB = 120°, A05 3dB = 80° 
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y Una directividad D=4.1 (6dB). Estos valores son aproximados, dado que el modelo no considera ni 
las corrientes sobre las paredes exteriores de la gula ni la reflexion producida en la boca, cuyo efecto 
relativo puede ser importante dadas las dimensiones electricas reducidas de la apertnra. 

Cuando a,b > k, se tiene 

A0-3dB » 5 o£(°), A6 ff 3dB = 67 -H 

b a 

NLPS e = 13,2 dB, NLPS h = 23 dB 
D = 10,2ab/A, 2 , n j7 = 0,81 

En general se obtienen anchos de haz distintos en el piano E y en el piano H. Pneden conseguirse 
diagramas aproximadamente iguales en ambos pianos si se tiende hacia la relation a / b~n/ 2. 


6.1.5 Apertura circular 

Se ntilizan tambien en microondas aperturas circulares, habitualmente de dimensiones comparables, 
mayores o mucho mayores que la longitud de onda, de las que el ejemplo mas habitual es el reflector 
parabolico, que analizaremos en detalle en la section 6.4.2. Consideraremos ahora una apertura 
circular iluminada por una onda linealmente polarizada E = E x x , H — yE x / r| . Para la geometria 
representada en la figura 6.7, teniendo en cuenta que 


r-p' = p' sen© cos((|) - 4>'), ds' = p' dty dp' 


de (6.7) se obtiene 


Ea = 


E a = 


K = 


j ^-(1 + cose)cos(» r Ce, f m lV 

2 kr J o J o 

~j Y~- (1 + COS e) sencf) E x e jkp sen0cos ^-^ > p ' dty dp' 




e 

cos — 
2 


a <*27C 


r j 

Jo Jo 


E r e 


Jkp' sen0 cosf([> -(!>' ) 


p' d (. ])' <ip' 


Si la iluminacion es uniforme, E = E 0 , y teniendo en cuenta 
las relaciones 


dx = 2jt J 0 (:) 


r2n 

f e J 

Jo 

J 0 - Jq (- ) dz' = zJ x {z) 


se tiene 


K = ——^ 2 “ 4 7t 2 r/ 4 cos 4 — 
r\k 2 2 


J, (^osenfl) 


A;flsen0 


(6.35) 

(636) 

(6.37) 


(6.33) 


(6.34) 



Los puntos de potencia mitad 0, 3dB se obtienen para k a sen 0_ 


3dB 


± 1,6 , con el resultado 
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Afl ~ ] ’ 6 X 

At, -3dB ~ 


X 


K a didmetro 


^ef A g eom ^ 1(7 


na 


4it 2 ( 2nc 

D = — — 7 la = 1 

A 2 X 


NLPS = 17,6 dB 


La tabla 6.2 da los parametros de radiacion para varias iluminaciones tipicas con simetria de 
revolution de la forma (l-lp'/a) 2 )^ , para p= 0,1,2, que tienen un comportamiento similar a las 
distribuciones lineales unidimensionales, siendo p=0 la iluminacion uniforme anterior. 


TIPO DE DISTRIBUCIpN 
/(/•), r = p'la 

0<r<\ 

DIAGRAMA DE CAMPO 
E{u) 

(u = kasenQ) 

^b-3dB 

Angulo al 

PRIMER CERO 

e c 

NLPS (dB) 

n, 

1 

u 

l,02X/(2a) 

l,22X/(2a) 

17,6 

1 

1 -r 2 

2na- J ^ 

u 

26X1 (2a) 

1,62V(2o) 

24,6 

0,75 

/i 2 \2 

(i — r ) 

u 

\A6X!(2a) 

2,02X/(2a) 

30,6 

0,56 


Tabla 6.2 Parametros de radiacion de aperturas circulares 


Apertura iluminada con el modo TEj 


Un caso de interes es el de la boca de guia circular iluminada con el modo dominante TE n , cuyos 
campos referidos al sistema de coordenadas de la figura 6.7 son 


E = —J x ^ — p' sene])' 
H p' a 


= A 


3p' _ 


a 


(6.38) 


cost 


donde q u =l, 84118 es el primer cero de la derivada de la funcion de Bessel de orden 1 (J’,(q n )=0). Los 
campos en la apertura de la guia toman en cartesianas los valores 




2 a 


a 


p' sen2(])' 


E„ = A 


‘hi 
2 a 


a a 


p' cos2(|)' 


que pueden ser integrados mediante las expresiones (6.7) y (6.9) para obtener los campos radiados, que 
resultan valer 


„ , , se jkr l + cos0 J\ (AasenO) 

Eq = jAkaJ x [q u ) ^ — sentp 


= j Aka J x (ry„) 


2 ka sen0 
■i~ ikr 1+cosO //(AasenO) 


1- 


AasenO 
hi 


-i2 


cost 


(6.39) 
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Para una guia monomodo de radio a = 9 mm a f = 12 GHz (a = 0,36^) se calculan unos anchos 
de haz en los pianos principales de valor 

A0f 3 dB = 74°, A05 3dB = 87° 

y una directividad D = 4.3 (6.3 dB), que se corresponde con una eficiencia de iluminacion del 83%. En 
la practica, como para el caso de la gula rectangular con el modo TE 10 , al ser las dimensiones de la 
apertura pequenas en terminos de la longitud de onda, dado que las expresiones (6.39) solo consideran 
las corrientes equivalentes en la apertura, los valores experimentales obtenidos pueden diferir 
ligeramente de estos valores. 

Para bocas de guia sobredimensionadas se obtiene, cuando 2a > X 

A9-3 dB » 29 -(°), A0" dB » 34 — (°) 
a a 

NLPS e » 18 dB, NLPS h « 27 dB 
2 

D = 10,5 7 ^ r , r\ n = 0,83 
A 


6.2 Bocinas 

La utilizacion como radiadores de las bocas de guia monomodo, rectangulares y circulares, permite 
alcanzar directividades moderadas, pero presentan una desadaptacion en la boca de la guia. Para 
mejorar su directividad y adaptacion tenemos que aumentar sus dimensiones electricas, asegurando 
que la estructura siga siendo monomodo; para ello el agrandamiento tiene que hacerse gradualmente, 
en forma de bocina. 


6.2.1 Bocinas sectoriales y piramidal 

Las bocinas, geometrias de seccion creciente producidas por abocinamiento de una guia de ondas, son 
estructuras radiantes muy utilizadas, y las derivadas de la guia rectangular son principalmente de tres 
tipos. La bocina de piano E se obtiene abriendo las placas anchas, las perpendiculares al campo 
electrico en la guia, manteniendo la anchura de la guia a (Fig. 6.8a). La bocina de piano H abre las 
placas estrechas, que son las perpendiculares al campo magnetico, manteniendo la altura b de la guia 
(Fig. 6.8b). La piramidal abre simultaneamente los dos pares de placas (Fig. 6.8c). 





Fig. 6.8 Bocinas de seccion rectangular: a) sectorial de piano E, b) sectorial de piano H y c) piramidal 
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Bocina sectorial de piano E 


Analizaremos en detalle la bocina de piano E (Fig. 6.8a), determinando primero los campos en la boca de 
la bocina cuando se excita desde la guia con una onda TE 10 . La estructura infinita de la figura 6.9, para el 
sistema de coordenadas cilindricas (<|>, p, x) en ella representada, soporta un modo fundamental de tipo TE 10 . 

Si buscamos un modo TE 10 veremos que existen, por semejanza con la 
guia rectangular, campos con componentes E (> , // y H , que no tendran 
variacion con (|). 

Las ecuaciones VxH = jo)eE y VxE = -j(opH escri- 
tas en cilindricas (<|>, p, x) dan origen a 

dH p dH x 



Fig. 6.9 Estructura infinita de tipo 
bocina sectorial de piano E 


dx 

pip ( p£ *) = 


dp 


= y'raeE* 


(6.40) 


dx 




Derivando la segunda ecuacion respecto a p, la tercera respecto ax y sustituyendo en la primera, 
obtenemos la ecuacion diferencial 


d E, d E, 1 dE, 


d x 1 


■ + — ■ 


+ I k 1 - 4r I E„ =0 


2 1 ,l 2 I '' (6.41) 

dp P dp p 

que es la ecuacion de onda de E ^ expresada en cilindricas, y sujeta a una condicion de contorno 
EAx = +ci! 2) = 0. Mediante separacion de variables da una solucion 


E* = 


n 

cos— X 
a 


AH f (|3p )+BHf> (pp) 


(2) 


(6.42) 


con H,™ 2 ' las funciones de Hankel de orden 1 de l a y 2 a especie, y la constante de fase P dada por 


identica a la de la guia rectangular de igual anchura a. 

Para argumentos (Pp) grandes se aproximan las funciones de Hankel mediante 

/ 2n+\ 

H n ] (Pp) « " 


H i 2) (Pp) 


TtPp 


ttPp 


■h? 


2n + l 


(6.43) 


que, combinados con e? m , dan origen a dos ondas que se propagan en sentidos opuestos. En este caso, 
bocina infinita, solo existira la segunda solucion y podemos escribir en general 


£2 = B' cos — xe ^ p 
a 

de la que se obtiene H x = -E^/Z 0 con Z 0 = r|(l-(A,/2a)~) 


(6.44) 


- 1/2 
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Las bocinas reales tienen dimen- 
siones finitas, pero se encuentra que, si son 
del orden de al menos una longitud de onda, 
los campos en la boca son aproximadamente 
los mismos que si fueran infinitas. Si 
truncamos a una distancia l E tenemos, 
referido a la figura 6.10 

P = £e- §00 (6-45) 

El campo en la boca de una bocina, 
cuyo angulo de abertura \|/ sea pequeno, 
resultara 

E y = Eq cos^-xe /f3S( - v) (6.46) 



Fig. 6.10 Corte de una bocina sectorial de piano E y distribucion 
de campos en su boca 


similar al modo TE 10 en la guia rectangular. 

El desfase P8(y) surge como consecuencia de que la boca plana de la bocina no coincide con 
una superficie de fase constante (cilindrica). La expresion de 8(y) es 


8(y) ~ i E ( t]\ - sen 2 § -yjl- sen 2 \)/ = — (sen 2 \|/ - sen 2 (|>) 


_LL 

2 


fv 2 

, 2 / 

/ 

l E 

^ 1 
tq W 

1 


0 2 y 2 


(6.47) 


%i E 2l E 


en la que se observa que la maxima variacion en 8 es b 2 /(8 i E ) y, en terminos de la longitud de onda 
en la guia, s = b 2 l($'kt E ). El campo en la boca de la bocina resulta finalmente 


. P ,2 

F tc 1 2i E y 

E ~ E 0 cos — xe h 
a 


que sustituido en (6.9) da origen a campos de radiacion de valor 


(6.48) 


= J 


e~ jkr 

2\r 


n 

1 H cos 9 I sent)) 


Eq cos — x' e 


21 e e jkxX e jkyy dx' dy 


a -jkr 


Et h = j 


r| 


2 Xr Z, 


— + COS0 I cos cp 


f 2 7? 0 cos — x' e 21e e jk * x e jkyy dx' dy 

J a a 


(6.49) 


similares a los de la boca de guia, salvo en el termino de fase cuadratica, que es de gran trascendencia, 
ya que si su valor es apreciable distorsiona el diagrama de radiacion. 

En la direccion de maxima radiacion, 9 = 0, los campos radiados valen 


E rad (Q = 0) = — M — + 1 
v 2 Xr' Z, 


T1 


_ b\_ _ . P ,2 

J 2 a cos— x' dx' J” 2 ^ e 2eE dy 


(6.50) 
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El ultimo factor es una integral de Fresnel. La constante de fase (3 en la guia puede aproximarse, 
en la mayoria de las situaciones, por la del vacio k = 2i t/A, asi como la impedancia del modo Z o por r). 
2y 2 /(X£ E ) se tiene en esa ultima integral 


Con el cambio u 2 


j: 


. X .2 

, Me 


dy' = 2 

La integral de Fresnel se define como 

/, 




IJ l . 71 2 

yl 2X£ E e J 2 du 


2 

— j — u 

e 2 du = 


cos I —u 2 I du — j 
2 


senf ^ u 2 | du = C(v) — j S(v) 

i 2 


(6.51) 


(6.52) 


que representada en el piano complejo C(v), .S'( v) en 
funcion del parametro v da origen a una espiral de 
Cornu, que converge asintoticamente a los valores 
(1/2, 1/2), (-1/2, -1/2). La figura 6.11 representa la 
integral en funcion del parametro v = b x l ^2 Xi E , que 
es un indicador de la relacion de aspecto de la bocina. 
El modulo de la integral de Fresnel es proporcional a 
la distancia desde el origen al punto de la curva 
correspondiente al valor del parametro. Cuando v 
crece desde cero, aumentan las dimensiones electricas 
de la bocina y el modulo de la integral de Fresnel y, en 
consecuencia, el valor del campo en la direccion del 
maximo. Si v sigue creciendo, las dimensiones 
electricas siguen aumentando, pero empieza a crecer 
tambien el error de fase en la apertura; el modulo de 
la integral de Fresnel va creciendo mas lentamente 
hasta llegar a un valor de v en torno a 1, donde los dos 
efectos se compensan. A partir de ahi, al seguir aumentando v, el valor de la integral empieza a 
decrecer y a girar en torno al punto (1/2, 1/2). 

La densidad de potencia, 9 mix , radiada en la direccion 0 = 0, es en funcion de (6.50) a (6.52) 


(6.53) 



CM 

Fig. 6. 1 1 Representation parametrica de la integral de 
Fresnel (espiral de Cornu) 


\ E rad\ _ 8 Ela 2 l E 


1 ■ [ b 1 1 

ri q7i 2 ’kr 2 

|_ ' V2 U B 



La potencia total radiada se obtiene en la boca de la bocina y resulta 


Pr=~ 

*1 


1 rV2 


r°i /z r 

J-V 2 J- 


a/2 

a/2 


E n rV2 , , ffl/2 t n ... Eq ab x 


hn r*i /2 f fl/2 2 K 
ds' = — | dy f cos —x'dx' = 
q J-V2 J-o/2 a 


2q 


(6.54) 


y la directi vidad D E = (4nr 2 9 mdx ) / P r vale 


D e = 


64 of i 


nXby 


C l 


b \ 




I + S" 


b \ 


Jrki l 


(6.55) 
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La figura 6.12 muestra una represen- 
tacion normalizada de la directividad D E X/a, 
en funcion de bj'k. De la fonna de la figura 
6.11 se deriva este comportamiento de las 
curvas, debido al caracter espiral de la 
integral de Fresnel. Se obtiene un valor 
optimo cuando v = b l l y/lXTg ~ 1 , que co- 
rresponde a un error maximo de fase en la 
boca de la bocina s = b^ / (8X£ E ) = 1 / 4. 
De las graficas de la figura 6.12 puede 
obtenerse que, para la bocina optima, 
T| ff = 0,64 . En esta grafica la envolvente 
externa (i E /X — > ~) se corresponde con la 
ausencia de error de fase en la boca de la 
bocina, es decir, con la apertura rectangular 
iluminada por el modo TE 10 vista en la 
seccion 6.1.4. La figura 6.13 es una curva 
universal de la intensidad de campo 
normalizada para bocinas, parametrizada en 
funcion del maximo error de fase s, obtenida 
a partir de las integrales de (6.49); en ella no 
se incluye el factor (l+cos0)/2, que hay que 
anadir para obtener el diagrama real de 
campo de la bocina. Observese que al 
aumentar el error de fase se produce una gran 
distorsion de la curva y muy especialmente 
un enmascaramiento muy marcado de los 
ceros. De las curvas puede deducirse que para 
el diseno optimo 



20 — X I \ l M\ l \ \ 3 \ — \ \ 

2 3 4 5 7 10 20 30 

b Jk 

Fig. 6.12 Directividad de una bocina sectorial de piano E 



Fig. 6.13 Intensidad relativa de campo de una bocina sectorial 
de piano E. No se incluye el factor (l+cos0)/2 


A6 


- 3 dB » 56 f (°), A0" 3dB = 67 -n 

a 


NLPS 


D = 


10 dB, NLPS 

o ab i 


H 


23 dB 




, q, 7 = 0,64 
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Bocina sectorial de piano H 

Para la bocina de la figura 6.8b se obtiene de forma similar 

E = E 0 cos—xe j ^ 5 ^ (6.56) 

a \ 

: i 2 

con 5 (x) = — — — ; los campos y la directividad se calculan de igual manera, y resulta 

8£ h 2£ h 
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D h = [ (C(«) - c(v)) 2 + (5(«) - 5(v)) 2 ] 

donde 


1 

V^/7 j a\ 

1 

1 

II 

V2 

a \ 

’ " V2 

a l 


El comportamiento optimo de la bocina se obtiene para 

a \ = -^3 A ,t H 

al que corresponde un maximo error de fase en la boca de la bocina de valor 


8 A Iji 8 


(6.57) 


(6.58) 


(6.59) 


(6.60) 


Las figuras 6.14 y 6.15 muestran la directividad D H y el diagrama de radiacion de campo 
parametrizado con el maximo error de fase. De las graficas de la figura 6.14 puede obtenerse que para 
la bocina optima se tiene r| i7 = 0,62, practicamente igual que para la bocina de piano E. Se observa que 
el comportamiento optimo se obtiene con un error de fase maximo en la apertura mayor que para 
la bocina de piano E. Elio es debido a que la contribucion de las zonas extremas de la apertura, 
donde el error de fase con respecto al centro es mayor, vienen ponderadas por la distribucion 
cosenoidal de amplitud, por lo que su peso relativo es menor. De nuevo, en la figura 6.14, la 
envolvente (£ H /X — >“) es la apertura iluminada con el modo TE 10 . De la figura 6.15 puede dedu- 
cirse que para el diseno optimo 


A9f 3 dB « 50|(°), A0" dB » 78-(°) 

b a x 

NLPS e = 13 dB, NLPS" « 12 dB 
D = 7,9^, r|, = 0,62 

0 
-5 
-10 
-15 
-20 
-25 
-30 
-35 
-40 

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 

4 1 sen(9) 

Fig. 6.14 Directividad de una bocina sectorial de piano H Fig. 6.15 Intensidad relativa de campo en una bocina 

sectorial de piano H. No se incluye el factor (l+cos0)/2 
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Bocina piramidal 


Es la configuracion habitual y en ella se abren ambos pianos (Fig. 6.8c); el campo iluminante vale 

(6.61) 


E y = E 0 cos— xe /P(8W+8W) 


Con los parametros de las bocinas sectoriales se tiene 

8(x) + 5G0 = 


M 


H 


2l H 2 & E 


(6.62) 


y su directividad resulta ser aproximadamente el producto de la de una bocina de piano E y la de una 
de piano H; esta dada por la expresion 


D 


piramidal 




K 

32 


(6.63) 


De esta relacion y de las eficiencias de iluminacion de las bocinas sectoriales correspondientes 
resulta, para la bocina piramidal optima. 


s- - b ' - t - 1 

^ “ SX£ E 4’ ~ 8X£ H ~ 8 

A9f 3 dB » 56^(°), A05 3dB » 78 -H 
b x a x 

NLPS e « 10 dB, NLPS" = 12 dB 
D = 6,4 r\ a = 0,51 

Las bocinas comerciales responden con gran aproximacion 
a estos valores, y es posible obtener facilmente directividades de 
hasta 20 dB. En la figura 6.16 se representa la geometria de la 
bocina que se analiza a continuacion. 



Fig. 6.16 Bocina piramidal alimentada 
por una guia rectangular 


Ejemplo 6.1 Una bocina piramidal tiene unas dimensiones ( E = 21 A cm, £ H = 27,7 cm, a, = 12,2 cm, 
b x = 9,2 cm, a = 2,3 cm, h = 1 cm; vamos a obtener su directividad y el diagrama de radia- 
cion en los dos pianos principales a una frecuencia de 10 GHz. 

Calculamos en primer lugar sus dimensiones electricas 

= 27,4 cm = 9,13 X, b x = 9,2 cm = 3,07 X 
= 27,7 cm = 9,23 X, a x = 12,2 cm = 4,07 X 
a = 2,3 cm = 0,77 X, b= 1,0 cm = 0,33 X 

de la ecuacion (6.55) o, equivalentemente, de la grafica de la figura 6.12, obtenemos para 
b t /X = 3,07 y f E = 9,13 X 

D e — = 27,5 
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De forma similar, usando (6.57) o la grafica de la figura 6. 14, obtenemos para a J1 = 4,07 

y f„=9,23^ 


D H 


A 


37,7 


A partir de la expresion (6.63) para la directi vidad de una bocina piramidal se tiene 

D piramidal = \D e — \\D h ^\^- = 101,8 = 20,1 dB 
a x b x 32 

La iteracion de los pasos anteriores para distintas frecuencias nos permitiria obtener la 
ganancia para toda la banda de funcionamiento. 

Para el calculo del diagrama de radiacion, sustituimos la expresion (6.61) de la 
distribucion de campos en la boca de la bocina en las expresiones (6.9) de los campos 
radiados por una apertura rectangular con el campo electrico polarizado segun y , con la 
suposicion de que Z 0 = q al ser «!,*!> 1, de lo que se obtiene 


A jay 


.kx“ 




Eq (0, §) = j — (l + cos 0) sen (|) f \ [ \ E 0 cos —x'e 2 >H e 1/e e jkxX e Jky> dx' dy' 

2A, r J J ff, 

-jkr A 4L - - j kx 2 -j ky ' 2 , 

(0 , ((>) = j — (l + cos 0) cos (f> J" J 2 a] E {) cos — x'e 21 H e ' ' e ,k ' e‘ dx dy 


que son una generalizacion al caso piramidal de las expresiones (6.49) para la bocina 
sectorial del piano E. La expresion (6.61) considera linicamente el modo TE 10 incidente en 
la boca de la bocina y por lo tanto no toma en consideracion la onda reflejada en la apertura. 

En aquellos casos en que estemos interesados en una 
precision elevada en el diagrama de radiacion 
calculado, podemos partir de un modelo mas preciso 
de los campos iluminantes que considere las 
condiciones de contorno en la apertura, tal y como se 
muestra en la figura siguiente. 



El diagrama en los dos pianos principales puede obtenerse particularizando estas 
expresiones. Para el diagrama en el piano E, <]> = ±jc/2 (k = ±feen0, k x = 0), se tiene 


0,^> = ± — | = ± y — 

Y 2 J 21 


J kr 

(l + COS0) 

Kr 


J7 K 

E 0 cos — 


,kx' J 

! 2tn 


dx' 


*\ 


■[ 


k^_ 

2( e 


e jk, ’ y ' dy' 




= 0 


Para el diagrama en el piano H, (]) = 0,7t (k x = ±&sen0, k y = 0), la expresion queda 
£ e (0,^ = 0,7t) = 0 

a -jh*L 

(l + cos 0) f 2 E 0 cos — x'e 2>H e jkxX dx' 

J — L n. 


Eq (0 , (|> = 0 , Jt) = ± y ■ 


e~ Jkr 
21 r 
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En las graficas siguientes se representan los diagramas de radiation normalizados obtenidos 
a 10 GHz, comparando los resultados obtenidos con las expresiones derivadas del metodo 
de la apertura (6.9), con las obtenidas con un metodo numerico riguroso (metodo de los 
momentos) y finalmente con las medidas. A1 comparar con la medida, puede observarse que 
mientras el metodo numerico reproduce muy fielmente los resultados experimentales, el 
metodo de la apertura presenta ligeras diferencias a partir del segundo lobulo secundario. 


Plano E Plano H 



Tambien podriamos haber encontrado los primeros lobulos de estos cortes utilizando las 
graficas de la figura 6.13 con s = /(%'ki E ^ = 0,13, para el piano E y equivalente- 

mente las graficas de la figura 6.15 con t = af / (8X£ H ) = 0,22, para el piano H. Hay 
que tener en cuenta que las graficas de las figuras 6.13 y 6.15 estan normalizadas y hay 
que multiplicarlas por el factor (l+cos0)/2 para obtener el diagrama real. 


6.2.2 Bocina conica 


A1 igual que en las bocinas anteriores, abriendo guias circulares se generan bocinas conicas. Las 
caracteristicas de radiation, tanto de la guia como de la bocina, se analizan de forma identica a como 
se ha hecho para el caso rectangular. La distribution de campos mas habitual es la del modo dominante 
TE n con un error de fase debido al abocinamiento, cuyo valor maximo resulta ser 


S' 




(6.64) 


donde d m es el diametro de la boca y l c I a longitud de la bocina. El comportamiento optimo, en cuanto 
a directividad, se obtiene para 


d m » 


(6.65) 


al que corresponde un error de fase maximo en la bocina de valor s = 3/8. 

La figura 6.17 muestra la directividad D c en funcion del diametro (d m /A) para distintas longitudes 
(L) de la bocina. La linea que pasa por las crestas define los disenos optimos y la envolvente externa 
punteada (L/A — » °°) es el caso limite de ausencia de error de fase en la boca de la bocina, que se corresponde 
con las expresiones de la section 6.1.5 para una boca de guia circular. Para el caso optimo resulta 


A0f 3 dB « 60 -^(°), A0" dB = 70 -^(°) 

d m d m 

NLPS e = 13 dB, NIPS" = 20 dB 

/ i 2 

D = 0,52 — — , % = 0,52 
K 
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c) 


Fig. 6.17 Bocina conica. Directividad (a), intensidad relativa de campo en piano E (b) y en piano H (c) 
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Ejemplo 6.2 Para alimentar un reflector parabolico se requiere una bocina con un ancho de haz 
Ae" dB = 20°. Las dimensiones de una bocina conica optima serian 


l 


C 


d m - — A = 3,5 A, 
m 20 

= % = 4,1 X, L = 3,7 A 


y tendria una directividad obtenida de la figura 6.17 o a partir de 

= 63 = 18 dB 

Si la bocina no tuviera error de fase (L/A — > »>) habria resultado un valor de 20 dB. 



Una variacion de la bocina conica de paredes 
lisas es la bocina conica de paredes corrugadas, 
como la que muestra la figura 6.18b. El efecto 
de las corrugaciones en las paredes es el de 
modificar la distribucion de campos, en 
especial en el piano E, convirtiendo la 
distribucion uniforme original en una 
cosenoidal. Las lineas de campo tambien se 
modifican, y quedan practicamente paralelas a 
la direccion de polarizacion. En la figura 6.18 
se muestran los campos del modo dominante 
HE n de la bocina corrugada y las del modo 
TE U de la bocina lisa; puede observarse la 
mayor pureza de polarizacion de la primera. La 
fmalidad de este tipo de bocinas es conseguir 
diagramas mas simetricos que se traduciran en 
niveles de polarizacion cruzada mas bajos en el 
diagrama secundario. 



Fig. 6. 18 Campos en la boca de las bocinas conicas: a) lisa y 
b) corrugada 
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6.3 Ranuras 


Una ranura es un corte en un conductor metalico que se alimenta conectando en sus bordes una 
linea de transmision bifilar o coaxial, o bien mediante una cavidad. Vamos a considerar el caso mas 
simple, que es una ranura rectangular en un piano conductor infinito, tal y como se ha representado en 
la figura 6.19, y que se excita con una fuente o generador de tension entre sus lados mas proximos. 
Vamos a suponer conocido el campo electrico en la ranura 


Ey = 


E yi z >y ) M < 2 ’ 


W < f 


en otros casos 


( 6 . 66 ) 
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Fig. 6.19 a) ranura en un piano metalico 
infmito, b) ranura alimentada con un cable coa- 
xial y c) ranura alimentada con una linea bifilar 


El segundo modelo del principio de equivalence nos 
permite sustituir, a efectos del semiespacio x > 0, la 
distribucion de campo electrico en la ranura por una lamina 
de corriente magnetica equivalente, M s = -hxE sobre un 
conductor electrico, lo que permite considerar el conductor 
electrico extendido a todo el piano x=0. Ademas de las 
corrientes magneticas equivalentes, sobre el conductor se 
inducen corrientes electricas que producirian campos de 
radiacion en el espacio libre, pero que en presencia del 
conductor no radian. Por imagenes podemos sustituir el efecto 
del conductor por una distribucion de corriente magnetica 
imagen que, por ser una corriente magnetica paralela, sera 
igual y del mismo sentido. La situacion se muestra 
esquematicamente en la figura 6.20. 

Aunque hubiesemos conocido el campo magnetico en 
la ranura, la corriente equivalente electrica seria anulada por 


su imagen, por lo que podemos 
suponer sin perdida de gene- 
ralidad que la alimentacion se 
hace solo por el campo 
electrico y la correspondiente 
fuente magnetica o generador 
de tension. 




§ ^ $ 


I I 




1 © 

Ie 

© 


^ a= 

I 

I n k 

k k 

k % 


I i,e 


A 

k M s =-nxE 


p,,e 


|r,£ 


H,e 


|T,£ 


M s 


* _ 

l/W s =-nxE 


I _ 

| M S t - -2 n x£ 


Fig. 6.20 Modelo electromagnetico de una ranura sobre un piano metalico infmito 


6.3.1 Ranura elemental 


Para una ranura elemental de dimension menor a y mayor i, satisfaciendo a « l « X, centrada en el 
piano yz (Fig. 6.19) e iluminada por un campo uniforme E , tenemos con E = -E 0 y 

M s = —xxy(—E 0 ) = E 0 z (6.67) 

que es una corriente magnetica dirigida segun z. Este es un problema dual del caso de un dipolo 
electrico elemental. La corriente magnetica total sera 

M st = 2 E 0 i ( 6 - 68 ) 

que produce un potencial vector magnetico F = F z : dado por (3.76) 


f : = 


ee 


—jkr 


4 nr 


J s . 2 E () ds' = 2 


E(aE 0 )ee~ jkr 

4 nr 


(6.69) 
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con aE 0 = V, la tension aplicada en la ranura. Si se compara con el potencial vector del dipolo de igual 
longitud (4.4) 

„ | xlie~ ikr 

47tr 

queda patente la dualidad con la sustitucion |i e, 1 ] l/t), I 2V, E ranura -H dipolo , H ranura E dipolo , 

y se obtiene por dualidad o bien por calculo directo a partir de (6.69) 


Vi e~ Jkr 

=-jk- send 


He = jk 


2 n 

VI e~ jkr 

2 k r| r 


send 


(6.70) 


„ r t k 1 2n 

K = = sen d 

4 71“ T| 


Se observa que el diagrama de radiacion es identico al del dipolo electrico, salvo que la 
polarizacion es ortogonal. La directividad es D= 3/2 y la potencia total radiada por la ranura en ambos 
semiespacios resulta por integracion de la intensidad de radiacion K 


V 2 i 2 k 2 „ 4 

^ 2k- 

4 71“ t| 3 




(6.71) 


de la que se puede definir una conductancia de radiacion G r por 




ranura elem 


P r _ 8 7t 

mu 


Si se compara con la resistencia de radiacion del dipolo, R r 


dipolo elem 


D 

^ r dipolo 
^r ranura 


(6.72) 


— Ttri — , se obtiene 
3 UJ 

(6.73) 


que resulta ser un caso particular de la expresion mas general para cualquier par de antenas 
complementarias. Se dice que dos antenas planas son complementarias cuando al superpo- 
nerlas resulta un piano conductor infinito, como es el caso de un dipolo y una ranura, y se tiene 
para ellas, de acuerdo con el teorema de Babinet, [Kraus, 88], 


7 7 — JJ 

^ dip ^ ran a 


(6.74) 


De la misma forma que el dipolo elemental incumplia la ecuacion de continuidad en sus 
extremos, una ranura elemental con distribucion uniforme viola en z = ±f/2 la condicion de contorno 
para el campo electrico tangencial al conductor, por lo que, en general, si f « /, la distribucion sera 
realmente triangular. 

Si la dimension longitudinal ( de la ranura es comparable a X, la distribucion de campo en la 
ranura sera aproximadamente sinusoidal y similar en su forma a la de la corriente en un dipolo. 
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6.3.2 Ranura resonante 


Si t = A/2, el campo en la ranura sera 

E = —E m cos kz 

(6.75) 

y la corriente magnetica equivalente total 

M st = 2E m cos kz z 

(6.76) 


que produce un vector de radiacion 

L 2 = a [ 4 2 E cos kz' e / fc ' cos6 & 

J-X/4 

y, con V m = aE m , campos de valor 

T* “ S (f“ S0 ) 

-TZq = J 

7t q r sen 9 

(6.78) 

v 71 r sen9 

Los diagramas de radiacion, la directividad y el area efectiva de la ranura radiando en todo el 
espacio son los mismos que para el dipolo en A/2 y la longitud efectiva es el doble. Se puede definir 
una conductancia de radiacion G r que satisfara la misma relacion 

dipolo X/ 2 t*| 

G 4 

w r ranura X/2 


-jkr 


COS 


cos 9 


cos 


= 4 aE„, 


cos 9 


Asen 2 9 


(6.77) 


Dado que la resistencia del dipolo es del orden de 79 Q, la resistencia de la ranura es alta, del 
orden de 379 Q, lo que puede presentar problemas de adaptacion. La relacion anterior tambien la 
satisfacen las impedancias de la ranura y del dipolo. 


Z,. (1/2) = 


4 Z dip (X/2) 4(73 + j 42,5) 


= 363 — y 21 1 £2 


Una forma de reducir esta impedancia, dividiendola por cuatro, es construyendo una ranura 
doblada (Fig. 6.21a), cuya impedancia vale 


-‘r doblada 


^ ^ dip doblado 4-4Z dip (X/2) 


= 90,5 - j 52,8 Q 


Otras ranuras habituales son una espira magnetica, que se realiza por alimentacion a partir de 
un coaxial, y las ranuras alimentadas por una cavidad. Tambien se utilizan extensamente como 
radiadores (en VF1F y UF1F) ranuras axiales sobre cilindros circulares conductores, que producen 
polarizacion horizontal y, situando adecuadamente varias ranuras colineales, se obtiene un diagrama 
con un haz vertical estrecho y omnidireccional en el piano horizontal. 
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La ranura coaxial de la figura 
6.21.b es el extremo de un cable 
coaxial abierto en un piano conductor. 

Su analisis se realiza a partir de las 
expresiones de los campos radiados 
por ranuras, pero por la simetria que 
posee y la forma de excitarse, a partir 
de un generador de tension, resulta el 
problema dual de una espira circular 
conductora recorrida por una corriente 
electrica. En el ejemplo 6.3 se analiza 
la radiacion de un coaxial de 50 £2 de 
uso comiin. 

En microondas es frecuente 
tambien el uso de guias con ranuras 
excavadas en sus paredes (Fig. 6.21c). 

La excitacion de las ranuras se 

produce cuando estas interceptan lineas de corriente. Asi, las ranuras situadas longitudinalmente sobre 
la linea central de la cara ancha de la guia o transversalmente sobre la cara estrecha, no radiaran. A1 
separar la ranura del eje central de la cara ancha o inclinarla en la cara estrecha, si se produce radiacion 
y se puede controlar su nivel mediante un mayor o menor desplazamiento o inclinacion. 


Fig. 6.21 Realizaciones habituales con ranuras: a) ranura doblada, 
coaxial abierto en un piano conductor y c) guia rectangular ranurada 


b) 
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Ejemplo 6.3 Un cable coaxial del tipo RG58 se deja con su extremo abierto. Vamos a analizar su radia- 
cion a 100 MHz utilizando un modelo de ranura, es decir, como si se hubiese abocado en 
un piano conductor. Los diametros interior y exterior de la ranura, 2 a = 0,9 mm, 2b = 2,95 
mm, son los del alma y la malla del cable. 

Situando la seccion transversal del coaxial centrada en el piano xy (Fig. 6.21b), el modo 
TEM fundamental tendra campos dados por 

A 

P' 


de los que resulta una corriente magnetica equivalente total 

2 A - 

M st — - 2 z x E p p' — — 4>' 

y un vector de radiacion 

L = -2 A Vp'senecos(4-f) ^ dp' d$ 

que solo produce una componente L o , al igual que una espira circular de corriente 
electrica solo produce (seccion 4.1.2) 

L, = -2 A [V [ 2 V ip ’ sen9cos ( <HI> ') cos(<)> — <>') dif 

Ja JO 


E n = 


V 


1 


In ( b / a) p' 
H. = ^ 
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Como a,b « X. la exponencial puede desarrollarse en serie, con el resultado 


L ^ = — j 2Ak sen 0 J p' dp' J cos 2 (c|> - ((>') d§' = -j Akn(b 2 - a 2 ) sen0 

que es dual de (4.29). El diagrama de radiacion es del tipo sen 2 0 y presenta una 
directividad de 1,5. Los campos radiados valen 


if* 




,2,2 2 —jkr 

k b - a e J 
4 q In (b / a) r 

i 2 7 2 2 -jkr 

k b - a e J 
4 In {bid) r 


V sen 9 


V sen0 


e, integrando la densidad de potencia en un semiespacio se obtiene la potencia radiada y 
la conductancia de radiacion 


G r 


n 2 n(b 2 -a 2 ) 
180 X 2 In (b la) 


siemens 


que para los parametros del cable resulta 1,85- 10' 14 S. Si se compara con la resistencia 
de radiacion de la espira, R espira , obtenida a partir de N ( , de forma equivalente a como se 
ha obtenido G r , podria comprobarse que verifica la relacion (6.73). 


6.3.3 Antenas impresas 

El uso cada vez mas extendido de circuitos impresos como lineas de transmision hasta frecuencias mas 
elevadas, por sus ventajas de coste, peso y facilidad de reproduccion, ha propiciado el interes por su 
uso tambien como elemento radiante. La utilizacion de una misma tecnologia para fabricar lineas de 
transmision y los elementos radiantes se convierte en una posibilidad enormemente atractiva. 

Las antenas impresas {microstrip antennas) consisten en un parche metalico dispuesto sobre un 
sustrato dielectrico colocado encima de un piano metalico, tal como se muestra en la figura 6.22a. El 
parche es habitualmente de forma rectangular o circular y de dimensiones del orden de media longitud de 
onda. Es posible, asimismo, construir agrupaciones de parches combinando lineas y radiadores impresos. 

Sus principales limitaciones son su reducido ancho de banda, por tratarse de una estructura 
resonante, y su baja eficiencia, puesto que de la energia acumulada en la cavidad formada entre el 
parche y el piano de masa solo una pequena porcion es radiada al espacio. 

Para calcular la radiacion de esta estructura, analizamos en primer lugar la distribucion de 
campos en su interior. En la figura 6.22b se muestran las lineas de campo para el caso habitual en el 
que d es aproximadamente media longitud de onda en el interior del dielectrico (kJ2). La estructura 
puede modelarse como una cavidad delimitada por los dos conductores (parche y piano de masa) y las 
cuatro ranuras formadas por las paredes verticales. La radiacion se originara en las cuatro ranuras que 
cierran la cavidad. Cada una de ellas puede modelarse por una lamina de corriente magnetica 
equivalente. Cuando se considera la curvatura de las lineas de campo, podemos descomponer estos en 
una componente segiin x y otra segun y . Las componentes segun y estan en contrafase en x = +d!2 y 
sus contribuciones se cancelan. Quedan unicamente las componentes segiin x y, por ello, las laminas 
de corriente pueden situarse directamente sobre el sustrato, tal como se muestra en la figura 6.22c. 
Puede observarse que las corrientes situadas en z = ±f/2 tienen sentidos opuestos y varian como 
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* y 


b) 



ll £ r frn- f-^-rv\V\ x 



Fig. 6.22 Antenas impresas: a) esquema, b) distribution de campos en la estructura, c) laminas de corrientes magneticas 

equivalentes y d) equivalente electromagnetico 


scn(7Li'/(/) y, por tanto, no producen 
radiacion en la direction normal al 
piano de la antena (eje y ); esta 
tambien es practicamente despre- 
ciable en las otras direcciones. 

Finalmente, la estructura 
puede modelarse por dos laminas 
de corriente magnetic a de anchura 
h, longitud f, dirigidas segun el eje 
z, separadas una distancia d y 
situadas sobre el dielectrico muy 
proximas al piano conductor. Al 
aplicar imagenes, suponiendo el 
conductor infinito, quedan final- 
mente dos corrientes magneticas dirigidas segun z y separadas A. e /2, figura 6.22d. Puesto que las lineas 
de alimentation se eligen habitualmente para excitar el modo TEM, la componente x en las ranuras y, 
por tanto, las corrientes magneticas, pueden suponerse constantes segun z. 



Ejemplo 6.4 Un parche metalico rectangular de dimensiones f = 3,75 cm y d = 4,6 cm (Fig. 6.22b), 
esta colocado sobre un sustrato dielectrico de permitividad = 2,62 y grosor h = 1mm. 
Para obtener su diagrama de radiacion, a una frecuencia de 2 GFlz, vamos a calcular en 
primer lugar la dimension electrica d. La longitud de onda a 2 GFlz para un modo TEM 
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en el interior de la cavidad, con el dielectrico dado, es 


_ A, 0 _ 15 cm 

ef ~ ~ V^62 


9,27 cm 


y, en consecuencia, 


4,6 cm = 

2 


Se cumplen, por tanto, las hipotesis y podemos modelar la antena, suponiendo el piano 
conductor infinito, por dos laminas de corriente magnetica orientadas segun z de valor 

A-H2 < z' < H 2 
M.-r = 2 En z \ 

sT 0 \-h / 2 < y < hi 2 
situadas en x ’ = ±df 2, que producen unos campos radiados 
E e = 0 

—jkr sen | A:^cos0 


. 2hE 0 e 
E* = ~J - — 


COS0 


sen0cos| k — sen 0 cost 


donde 


£ _ 2n X 0 l _ n 

2 ~ 7 ^^ 2 ~ 7 

k- = —^L = IJLA o = * = a31n 

2 X 0 4 X 0 4^ 2y[¥ 


Particularizando para los pianos principales se obtiene, con E 0 h = V 0 

Vn e~ Jkr 

Plano E: Q = n/2 E^ = -j — cos (0,31 n cos cf>) 


2 r 


Plano H: (j) = jt/2 = —j 


. 2V 0 e Jkr sen (0,25 k cos 0) 


n r 


COS0 


sen0 


En la figura se representan los dos cortes del diagrama para el semiespacio y>0, 



comparando los resultados obtenidos mediante las expresiones equivalentes a (6.78) con 
los de un metodo numerico riguroso (metodo de los momentos). 
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6.4 Reflectores 


A medida que subimos en frecuencia es posible ir consiguiendo elevadas dimensiones electricas de las 
antenas y, por tanto, directividades importantes. Aumentar la directividad significa disponer de geometrlas 
capaces de focalizar la energla en regiones angulares cada vez menores. Esta es la fmalidad que se persigue 
con las distintas formas de reflector y de lente: concentrar la radiacion de fuentes primarias, en general 
poco directivas, en una determinada direccion o region del espacio (Fig. 6.23). Los reflectores y las lentes 
se colocan en frente de un radiador primario (dipolo, boca de guia, bocina), para convertir las ondas 
aproximadamente cilindricas o esfericas generadas por el radiador primario en un frente de onda que puede 
ser considerado como localmente piano sobre la apertura del reflector. Este frente de onda es capaz de 
concentrar la radiacion en un reducido sector angular del espacio y obtener asi directividades elevadas. 



Diedrico 



Fig. 6.23 Distintas geometrias de reflector 
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6.4.1 Reflectores diedricos 

Una de las formas mas simples de concentrar la radiacion de una fuente primaria es mediante reflectores 
diedricos como los representados en la figura 6.24. Su estudio se realiza mediante la teoria de las imagenes, 
que permite analizar diedros reflectores con (3 = 180°/«, donde n es un entero. Una configuracion usual es 
el reflector en angulo de 90°, que puede analizarse mediante las tres imagenes representadas en la figura 
6.24. La ubicacion y sentido de las corrientes imagenes debe ser tal que su superposicion asegure el 
cumplimiento de las condiciones de contorno sobre las paredes del diedro y en particular sobre el vertice 
central. Otra forma de interpretarlo es viendo que las imagenes 2 y 4 provienen de la reflexion simple en 
una cara del diedro, mientras que la imagen 3 proviene de la doble reflexion en ambas caras. Tambien son 
habituales reflectores de 60°, que darian 
origen a 5 imagenes. 

La figura 6.24 muestra los valores 
de las imagenes para una configuracion en 
la que la antena, un dipolo en este caso, se 
encuentra situada paralelamente a la arista 
del diedro. El analisis de imagenes es 
exacto si los pianos se extienden hasta el 
infinito y se obtienen, para separaciones d 
del dipolo a la arista en el margen 0,3/. - 
0,7/., directividades proximas a 10 dB 
para (3 = 90° y 13 dB para [3 = 60°, sobre 
el valor de un dipolo aislado. 




Fig. 6.24 Reflectores diedricos y sus imagenes 
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Para el diedro de 90° o recto, tenemos, para un dipolo en A/ 2 situado a una distancia d sobre el 
eje x y orientado segun el eje z, la siguiente impedancia de entrada, como generalizacion a 4 puertos 
de la matriz de impedancias (3.151): 

Z e = Z n — Z l2 + Z 13 — Z l4 (6.79) 

Si el dipolo radia P r vatios, su corriente valdra 

I = I P ' - (6.80) 

V _ 27? 12 +R u 

y el campo electrico se obtendra por la suma de dos agrupaciones uniformes, una segun el eje x y 
espaciado 2d, y la otra sobre el eje y con identico espaciado, o equivalentemente de una agrupacion 
plana de 2x2 elementos 

_,vb- cosl —cos 0 

Eq (0, (f>) = y'60- / ± 2(cos(ftiisen0cos(]))-cos(A-(isen0sen(]))) (6.81) 

r sen© 



Fig. 6.25 Variation relativa del campo radiado en la direccion del 
eje x segun la separacion entre dipolo y vertice, alimentados a 
intensidad constante 


En la figura 6.25 se representa el valor del 
campo en la direccion del eje x, producido por 
un dipolo mas un reflector diedrico de paredes 
infmitas, normalizado al valor del campo 
producido por el dipolo aislado, E 0 , en funcion 
de la separacion d entre el dipolo y el vertice 
del diedro, para dos valores del angulo (3. Se 
observa que, al disminuir (3, la relacion E/E 0 
aumenta, pero al precio de aumentar d, con el 
resultado de una mayor complejidad mecanica. 

En general los pianos conductores no son 
infinitos, suelen truncarse a una longitud f del 
orden de dos veces la distancia del dipolo a la 
arista, l ~ 2d (Fig. 6.26). Con frecuencia el 
reflector no es solido, sino que consiste en un 
conjunto de conductores paralelos proximos con 
una separacion s < 0,1 A.; en la figura 6.26 se 
muestra una configuracion con las varillas 
paralelas al dipolo. Los reflectores con angulos 
de 90° y 60° se utilizan con cierta frecuencia junto 
con antenas Yagi aunque, en general, su longitud 
{ es mucho menor que el criterio anterior y no se 
obtiene plenamente la mejora de ganancia 
indicada, pero resulta una buena relacion delante- 
atras. Es de notar que los reflectores de varillas 
solo actiian para la polarizacion paralela a las 
mismas y son practicamente transparentes a la 
otra polarizacion. 

Es interesante senalar la propiedad de los reflectores diedricos de 90°, cuando se utilizan como 
blancos pasivos, de reflejar la potencia en la misma direccion de incidencia, figura 6.27, que puede ser 



Fig. 6.26 Configuracion de un reflector diedrico solido y de 
varillas 
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de interes en aplicaciones de radar o comunicaciones. Debido 
a esta propiedad en un bianco radar habra que utilizar o evitar 
geometrias de este tipo en funcion de que queramos aumentar 
o disminuir su seccion recta. 


Fig. 6.27 Reflector diedrico de 90° como antena 
(izquierda) y como reflector pasivo (derecha) 



Ejemplo 6.5 Para el reflector diedrico de 90° de la figura 6.24, alimentado por un dipolo de media 
onda, situado a A/2 de la arista, se obtienen las impedancias del dipolo y de sus image- 
nes mediante la figura 4.24, con el resultado 

] = 73 + j 42 Q, Z\2 — Z, 4 = — 24 Q, Z ^ = 3 + y 18 Q 
y una impedancia de entrada 

Z e = 124 + y 60 Q 


La reactancia puede cancelarse acortando el dipolo, lo que provoca una gran disminucion de 
X n (figura 4.22) y deja practicamente inalterados los valores de las impedancias mutuas. Si 
se quisiera conectar el dipolo a un cable coaxial de 50 Q. se tendria que intercalar un 
simetrizador; si se elige del tipo de red en celosia de la figura 4.32 se requiere a 300 MHz 

L h = 41,8 nH, C a = 6,7 pF 


El campo radiado se obtiene de (6.81) y vale 
I cosf yCOS0 1 

|£ e | = 60 — - 2 [cos(7tsen0 cost])) - cos(7tsen0sen(|))] 

Los cortes del diagrama de radiacion en los dos pianos principales son 

. ~l2 




? £( 0 ) - 


COS [ — COS0 

y2 

sen0 


sen 4 f -^-senoj (c() = 0) 


^(<t>) = sen* 


— (cos(|) + sent))) 


sen 


—(cost)) - sencji) 


e =f'l+l^ 


En la figura se representan los 
dos cortes del diagrama para 
el diedro de paredes infmitas 
descrito y se comparan con los 
resultados que se obtendrian 
mediante un metodo numerico 
riguroso (metodo de los 
momentos) para un diedro de 
paredes finitas de dimen- 
siones, figura 6.26, H = 0.7A y 
C = A. 


Plano E (]) Plano H 
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Debido al diagrama omnidireccional del dipolo en el piano H, es en este corte donde se 
hace mas evidente la diferencia entre los diagramas correspondientes a un diedro con 
paredes infinitas y a uno con paredes finitas. 

La directividad vale 


D = 


Pmax4rcr 


6O-4I -47 ir 2 
r ) r | 

124 1 2 


= 15,5 = 1 1,9 (dB) 


Si se radiara 1 W, la corriente en el dipolo (6.80) valdria 1=90 mA, y a una distancia de 
1 km se produciria un campo de 21,6 mV/m. 


6.4.2 Reflectores parabolicos 

Un reflector diedrico presenta, en general, una ganancia muy reducida y se requieren grandes 
superficies y angulos reducidos para conseguir directividades apreciables. Una configuracion que 
permite obtener directividades elevadas utiliza un reflector parabolico como superficie reflectante. El 
principio de su funcionamiento, heredado de la optica, consiste en focalizar la potencia incidente en el 
reflector sobre una fuente primaria situada en su foco. 




Las antenas con reflector parabolico (Fig. 6.28a) han sido utilizadas de forma intuitiva desde 
los inicios de la era de la radio (finales del siglo XIX), pero no fue hasta finales de la II Guerra Mundial 

que, debido a las demandas 
cada vez mas exigentes de los 
sistemas de radar, se estimulo 
un desarrollo teorico y tecno- 
logico en este campo. Un inte- 
res posterior por la radio- 
astronomia y los radioenlaces 
terrestres de microondas esta- 
blecieron, a finales de la deca- 
da de los 40, los principios y 
requerimientos para los sistemas 
simetricos con alimentador en el 
foco. Una antena de esta epoca es 
el reflector de bocina de la figura 
Fig. 6.28b Reflector de bocina utilizado en radioastronomia 6.28b, que Se Utilizo en las primeras 
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comunicaciones por satelite y que permitio identificar la radiacion de ruido de fondo; ha sido declarada 
monumento nacional en EE.UU. Las antenas Cassegrain (con un subreflector adicional) fueron 
introducidas en la decada de los 60, ligadas a la aparicion de los satelites de comunicaciones. En este 
mismo contexto, una estructura alternativa, que utiliza una configuracion de reflector asimetrico 
respecto al eje de la parabola (offset), adquiere una importancia creciente al no existir bloqueo de la 
apertura por el alimentador y permitir un mejor control del diagrama y una disminucion del 
acoplamiento entre el alimentador y el reflector. 

La necesidad de maximizar la ganancia, o la relacion ganancia a temperatura de ruido (G/T), 
supuso el desarrollo de tecnicas mas sofisticadas para conformar la iluminacion en la apertura del 
reflector. Entre las tecnicas utilizadas sobresalen: la conformacion del subreflector (en la configuracion 
Cassegrain) y la del reflector principal, la utilizacion como alimentadores de bocinas corrugadas, 
bocinas multimodo o de modos hibridos, y la utilizacion de alimentadores multiples. 

Vamos analizar la estructura mas simple del reflector parabolico, la configuracion simetrica con 
el alimentador en el foco. Sus resultados pueden generalizarse facilmente a las otras geometrias. 

6.4.2. 1 Analisis geometrico 


La geometria de un reflector parabolico queda totalmente caracterizada por un corte que comprenda el 
eje, cuya forma es la de una parabola: curva que equidista de un punto (foco) y una recta (generatriz). 
Su ecuacion, referida a la figura 6.29, es: 


en coordenadas cartesianas: 
en coordenadas polares: 

en coordenadas parametricas: 


y 2 = 4 /(/— z') 
r> = //cos 2 (972) 

Jy = 2/tg(072) 

\* = /(l _ tg 2 (072)) 


(6.82) 

(6.83) 

(6.84) 


Consideremos la parabola de la figura 6.29 
caracterizada por su distancia focal f. Vamos a 
establecer, mediante la aproximacion de optica 
geometrica, que cualquier onda emanada del 
foco sera reflejada en el reflector de acuerdo 
con la ley de Snell, de lo que resultara que la 
direccion de salida es paralela al eje y que, 
ademas, los caminos recorridos son iguales, lo 
que da origen a una onda plana en la boca del 
paraboloide. Esta aproximacion equivale a 
despreciar localmente la curvatura de la 
parabola al calcular la reflexion de cada rayo. 

Esta aproximacion es suficientemente buena si 

el radio de curvatura es mayor que X, lo cual sucede siempre en los reflectores parabolicos habituales. 

Verificamos primero la igualdad de caminos. La tangente a la parabola en un punto P, 
representada por AP , forma un angulo a con el eje dado por las relaciones 



Fig. 6.29 Geometria de un reflector parabolico 


y 


dy' 2/ 

tga = = — = 

dz' v' a + f — z' 


(6.85) 
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de la que se obtiene, teniendo en cuenta que y' 2 = 4/ (/ - z') 

a = f — z' (6.86) 

La distancia recorrida desde el foco al punto de incidencia es 

r' = ~FP = Vy 2 + "’ 2 = A / 4 /(/--) + - 2 = 2/-- = /+« (6.87) 

y la distancia total desde el foco hasta la apertura del reflector 

r' + (f-z' a )-a = (f + a) + (f-z' a )-a = 2 f-z' a = cte. 
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de donde se desprende la igualdad de caminos, de forma consistente con el punto anterior. 

Veamos ahora que la direccion de salida es paralela al eje de la parabola, para lo que hemos 
de probar que 2(L = 0. El triangulo APF es isosceles, ya que AF = PF = r' = f + a y el angulo 
que forma la direccion de incidencia con la normal, (3 ; , es el complementario de a 



Fig. 6.30 Corte bidimensional de 
un paraboloide 


P/ = 


n 

a 

2 



2 


( 6 . 88 ) 


lo que completa la prueba. 

Otras relaciones utiles son las siguientes 

FB = r\ FBP = (3 ; = 072 (6.89) 

En un reflector ha de dimensionarse su diametro D a de forma que 
se obtenga la ganancia deseada, pero queda todavia la libertad de elegir 
la distancia focal/ El cociente f/D a es de gran importancia en el diseno, 
ya que fija la posicion del foco y la curvatura de la parabola, y 
condiciona el diagrama de radiacion del alimentador. Defmiendo p 
como el angulo respecto al eje bajo el que se ve el borde del paraboloide 
desde el foco, se tiene, basandose en la figura 6.30 y en (6.84) 





Fig. 6.31 Relacion entre p yf/D a 


( DJI, f = 4 
f~* a = D 2 a /\6f 


(6.90) 


cotgP = 


DJ 2 


D„ 


1 


8 f/D a 
1 


— = 2 /' tg — , f / D = 

2 J J a 4tg(p/2) 


(6.91) 

(6.92) 


La figura 6.31 muestra, en funcion de la 
relacion distancia focal-diametro, el angulo bajo el 
que se ve el borde y la profiindidad del reflector. 
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6.4.2.2 Analisis electromagnetico 


Para la obtencion del campo radiado por un reflector parabolico (diagrama secundario), existe un cierto 
numero de tecnicas bien conocidas. Los metodos basicos estan descritos en los textos clasicos de 
[Silver ‘49], [Collin y Zucker ‘69] y [Rusch y Potter ‘70]. Un gran numero de aplicaciones y 
perfeccionamientos han ido apareciendo posteriormente en la literatura. Los mas conocidos y 
utilizados son el metodo de la apertura y el de las corrientes inducidas. 

El metodo de analisis mas habitual es el de la apertura que, como se ha expuesto en el apartado 
6.1, presupone el conocimiento de la distribucion de campos en la apertura de la antena, en este caso la 
boca del reflector. A partir de esta distribucion de campos se obtienen las corrientes equivalentes en la 
apertura y, de ellas, los parametros de radiacion de la antena. Este metodo es el de aplicacion mas facil y 
los resultados son precisos cuando las dimensiones electricas del reflector son grandes. Para ciertas 
aplicaciones donde se requiera mas precision en el calculo del diagrama o en las que las dimensiones 
electricas del reflector sean moderadas, puede ser necesario utilizar el metodo de las corrientes inducidas. 
En este caso el principio de analisis es mas complejo y consiste en calcular las corrientes inducidas, 
apartado 3.4, sobre la superficie del reflector para, a partir de ellas, calcular directamente los campos 
radiados, integrando la contribution de todas las corrientes inducidas sobre la superficie del reflector. 

El analisis electromagnetico puede realizarse considerando la 
incidencia de una onda emanada del foco sobre el reflector, que 
localmente puede considerarse piano, ya que habitualmente las 
dimensiones, distancia focal, diametro y radio de curvatura, son 
grandes en terminos de la longitud de onda. En el analisis que sigue 
se supondra que el reflector se encuentra en el campo lejano del 
alimentador, lo cual suele ser cierto para los alimentadores mas 
usuales. Supongamos que en el foco se situa una antena de diagrama 
de radiacion D,(0', (|)'), para un sistema de angulos 0', cf)' referidos al 
foco, que radie una potencia P r ; la intensidad de radiacion sera 



Kf = J~Df{VA') 

471 


(6 93) Fig- 6.32 Incidencia en la superficie del 
reflector 


El campo electrico incidente sobre el reflector E t , referido a la figura 6.32, se calcula a partir 
de esta expresion y de K f = r' 2 Ej / q , valiendo 


E : = 


e~ jkr ' r\P r D f (6\f) 


(6.94) 


r' \ 4 tc 

Los campos reflejados E,. los fijan las condiciones de contorno (3.14) 

h x +E r j = 0 

y, al haber supuesto que el reflector esta en el campo lejano del alimentador, obtenemos los campos 
magneticos incidente y reflejado sobre la superficie del reflector 

% = («; xij)-, H r = (n r xE,.)~ 

A partir de este punto los dos metodos de analisis son distintos y se comentan a continuacion 
por separado. 
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Metodo de las corrientes inducidas (Optica fisica) 


Si nos referimos a la figura 6.33, el campo radiado en un punto (/",0,((>) se obtiene a partir del 
conocimiento de la distribucion de corrientes electricas inducidas sobre la superficie del reflector S, 
cuando es iluminado por el alimentador. 

Las corrientes en el reflector pueden obtenerse usando 



Fig. 6.33 Superficie de integracion para 
el metodo de las corrientes inducidas 


J s = nxH = n x [H t + H r ) (6.95) 

Si la superficie del reflector puede aproximarse localmente 
por una superficie plana infinita (aproximacion de optica fisica, 
apartado 8.4.1), entonces aplicando imagenes resulta 


y 


fix Hj = fix H r 


2« x H t 
2 fix H r 



(6.96) 


(6.97) 


y el campo radiado referido al sistema (r,0,(|)) de la figura 6.33 puede escribirse a partir de (3.81) como 


Me,*) = -i 


■ b —jkr 


Ihr 


JL,® 


J. e jkt r ds' 


Me,*) = -j^~ e ~ Jkr 

2kr 


(6.98) 


f e ikf r ds' 


Este metodo exige una integracion complicada en casos generales, aunque puede simplificarse 
algo para reflectores con simetria de revolucion. 



Fig.6.34 Apertura equivalente del reflector parabolico 


Metodo de la apertura 

Aplicando el teorema de equivalencia, la 
boca del reflector puede ser considerada 
como una apertura (Fig. 6.34). El campo 
electrico E a sobre la apertura, cuya abscisa 
vamos a tomar como z', se calcula a partir 
de la reflexion optica del campo electrico 
radiado por el alimentador como 

E r = 2 (n-E l )n-E i = E r e r (6.99) 

Considerando que despues de la 
reflexion el campo viaja como una onda 
plana, la distribucion en la boca puede 
trasladarse sin error apreciable hasta el 
piano focal y ponerse como 
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E„ = E,.e 


-jkz' 


( 6 . 100 ) 


con el resultado 


E 


a 



■jk(r'+z') ~ 


( 6 . 101 ) 


Teniendo en cuenta que r'+z' = f+a+f-a = 2 f= cte., vemos de nuevo que en el piano de la 
apertura el frente de onda es piano. Para calcular el campo radiado por el reflector, se puede utilizar 
una de las tres formas del principio de equivalencia. Utilizando la primera de ellas, que considera una 
distribucion de corrientes electricas y magneticas equivalentes, se obtiene, referido al sistema (/-,0.(|)) 
de la figura 6.34 


—jkr 

E e = + c °s 0 ) JJ s [e° cos ( ( ) + E“ sen <^e jkr ' ds ' 

Eq = ^f^r(l + cose ) U So [ _£ “ sen if + E a y cos(|>]e^ r ' 


( 6 . 102 ) 


que resulta de combinar las expresiones halladas en la section 6.1.2 para dos polarizaciones 
ortogonales y con Z 0 = 7], 

Un balance de los dos metodos permite extraer las siguientes conclusiones: 

► Para reflectores de diametro superior a 20 X, las dos tecnicas proporcionan practicamente 
identicas predicciones para el lobulo principal y los primeros lobulos secundarios, tanto para la 
polarizacion de referencia como para la cruzada. Para angulos mas alejados del eje, las 
predicciones difieren, especialmente cuando aumenta la curvatura del reflector. En este caso 
ambas tecnicas necesitan una correccion para tener en cuenta el efecto de los bordes del 
reflector. 

► Para reflectores de diametro inferior a 20 X, las discrepancias empiezan a ser mas discernibles, 
y es en estas circunstancias cuando es recomendable la utilizacion del metodo de las corrientes 
inducidas, generalmente aceptado como el mas exacto de los dos. 

En la mayoria de situaciones la precision obtenida con el metodo de la apertura sera suficiente, 
por lo que es el que se utiliza habitualmente. En lo que sigue nos referiremos basicamente a este 
metodo. 


6.4.2. 3 Parametros 

Vamos a estudiar los parametros que tienen una influencia mayor en el diseno y en las prestaciones de 
un reflector parabolico. 


Polarizacion cruzada 

En general, la distribucion de campo reflejado en la apertura de un paraboloide como el descrito 
en la figura 6.34, contiene las dos componentes de polarizacion x e v , tal como se muestra en la figura 
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Fig. 6.35 Campo electrico en la superficie de un reflector parabolico 


6.35, aun cuando el reflector hubiera 
sido iluminado por un alimentador 
linealmente polarizado segun y . Elio 
es debido a la componente transversal 
(segun x ) creada por la reflexion en 
el reflector como se desprende de las 
ecuaciones (6.99) para el caso del 
metodo de la apertura. Consi- 
deraciones similares pueden rea- 
lizarse para el metodo de las 
corrientes inducidas. A la com- 
ponente principal coincidente con la 
del alimentador se la denomina 
polarizacion de referencia ("copo- 
lar"), y a la componente ortogonal 
polarizacion cruzada ("crosspolar"). 
Esta situacion no es por lo general 
deseable, puesto que ello supone 
un trasvase de potencia de una 
polarizacion a su ortogonal y, por 
tanto, un acoplamiento entre las dos. 
Ello puede dificultar, por ejemplo, la 
utilizacion de las dos polarizaciones 
como canales independientes para la 
transmision de informacion. 

De acuerdo con las conside- 
raciones anteriores, un alimentador 
"ideal" desde el punto de vista de 
polarizacion, seria aquel que asegu- 
rase que la polarizacion inicial, de 
referencia, con la que excitamos la 
antena, mantenga su pureza a lo largo 
del proceso de generacion del diagrama primario del alimentador y de su posterior transformacion en 
el diagrama secundario del reflector, de forma que en el diagrama final resultante exista linicamente 
esta componente de polarizacion. 

Para el caso de polarizacion lineal, la especificacion de polarizacion de referencia y cruzada 
respecto a este criterio, se conoce como la tercera definicion de Ludwig [Wood, 80], que para el caso 
de orientacion segun y, adopta la forma: 



-15° 


- 10 ° 


1° 0° 5° 

Angulo desde el eje 


10 ° 


15° 


Fig. 6.36 Diagrama de radiacion tipico de un reflector parabolico. Corte de 
piano E para la polarizacion de referencia y a (|) = n/4 para la polarizacion 
cruzada 


Kef = sencjiO + cos <(xj> = -{(l -cos0)sen<|)cos(j)}x+ jl -sen~(|)(l - eos9)}j)-sen0 senc))f 
i cr , = cos<j>0 - senc|)(j) = { 1 - cos 2 <|)(l - cosO I jx - {(l - cosO) sen<J> cos<j>} j> - senO coscjii 

Vemos que para obtener linicamente la componente de referencia, y en este caso, en el diagrama 
secundario, haria falta un alimentador capaz de producir en cada direccion (0, 4>) del espacio, unas 
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componentes como las descritas para dl c . Un alimentador con estas caracteristicas, puede conseguirse 
superponiendo un dipolo electrico y uno magnetico elementales de la misma intensidad, que se conoce 
como fuente de Huygens. En la practica nos interesara, pues, utilizar alimentadores que se aproximen 
al maximo a las caracteristicas de una fuente de Huygens. 

Para iluminar reflectores parabolicos y lentes, es habitual utilizar alimentadores con geometria 
de revolucion, como es el caso de las guias y bocinas circulares. El diagrama de estos alimentadores, 
puede aproximarse por una funcion "seudo-circular", [Wood, 80]: 


E(Q,§) = E h (0)sen<|)0 + E H (0)cos<|)(j) 

donde E e ( 0) y E H (0) son los cortes del diagrama del alimentador en los dos pianos principales, piano 
E y piano H. En ocasiones esta expresion se utiliza tambien de forma aproximada para las guias y 
bocinas de seccion rectangular. Utilizando las expresiones de polarizacion de referencia y cruzada 
correspondientes a la tercera defmicion de Ludwig, la expresion anterior puede rescribirse como: 

E (0,<t>) = jX (0)sen 2 (|) + E h (0)cos 2 +Xen 2 (|)[£ w (0) - E, : (0)]? B , 

De esta expresion pueden extraerse dos conclusiones: 

► La distribucion de polarizacion cruzada en la apertura del reflector (figura 6.35) y, como 
consecuencia, en el diagrama secundario (figura 6.36), tiene una reparticion espacial muy 
caracteristica, nula en los dos pianos principales (<|> = 0, n / 2) y maxima en los pianos 
diagonales (<|> = ± 7t / 4). 

► Un diagrama del alimentador con simetria de revolucion, E e ( 0) = E H (0), puede comprobarse que 
es un caso particular de la tercera defmicion de Ludwig, y que por lo tanto resulta en un 
diagrama secundario con polarizacion cruzada nula. 


Decaimiento en los hordes 


En la expresion (6.101) se observa que la distribucion de campos en la apertura del reflector tiene una 
fase constante, debido a la igualdad de caminos, mientras que la amplitud no es uniforme. Esta falta de 
uniformidad es debida a dos causas: 

a) La dependencia con Hr', debida a que el campo decae como el de una onda esferica hasta incidir 
en el reflector. A partir del reflector y hasta llegar a la apertura, la propagacion se realiza como 
onda plana y, por lo tanto, sin decaimiento de la amplitud. La propagacion como onda plana 
hasta la apertura es una aproximacion que dejaria de ser valida si pretendieramos calcular el 
campo en un piano alejado de la boca del reflector. 

Con esta suposicion la relation de densidades de potencia para un angulo 0' respecto al eje del 
paraboloide (0' = 0) se obtiene utilizando (6.83) 


P(0') / 2 4 0' 

— = — ^ - = cos — 

P(0' = 0) r' 2 2 


(6.103) 
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ol r"^ 

O" 30" 60° 90° 

0 ' 


con el resultado, en dB, de una ley de 
decrecimiento de la iluminacion 

At 

x 1 (0') = 401ogcosy (dB) (6.104) 

La figura 6.37 representa este valor para 
el margen habitual de angulos. 


Fig. 6.37 Valores del decaimiento de la iluminacion en 
funcion del angulo 


b) A ella habra que anadir, en general, el decaimiento producido por la direccionalidad del 
diagrama de radiacion del alimentador. Si suponemos que este radia el maximo en la direccion 
del eje, tendremos D f ( 0', (I)') = D f t f (Q', (1)'), donde t,(Q', (|)') es el diagrama de radiacion 
normalizado y 


T 2 (0',f) = lOlog^(0' ,<!»') (dB) 


(6.105) 


La superposition de las dos contribuciones supone una variation de la amplitud en funcion de 
los angulos 0', (1)', bajo los que se ven los puntos del reflector desde el foco, dada por 


t(0\<K) 


T, + T, 


401ogcos-^ + lOlogt^ (0', (])') (dB) 


(6.106) 


Las ecuaciones parametricas de la parabola nos permiten escribir esta distribucion en terminos 
de las coordenadas lineales del piano de la apertura. 

En la figura 6.38 se representa un corte (x ’ = 0) de la 
distribucion de campo en la apertura del reflector, donde se 
observa el decaimiento entre el centro y el borde del reflector. 

Habitualmente, el valor de decaimiento maximo se obtiene 
en los bordes del reflector y viene dado, para el caso de simetria 
de revolution, por 



Fig. 6.38 Distribucion de campo en la 
apertura del reflector 


x(p) = 40 logcosj + lOlog^ (p) (dB) (6.107) 

En general, al aumentar el decaimiento, la distribucion de 
campos presenta una discontinuidad mas suave en los extremos, 
lo que implica diagramas secundarios con lobulos mas bajos y, 
por tanto, con NLPS mas elevados. 

En la figura 6.39 se muestra una curva de la relacion NLPS 
en funcion de T en los bordes T(P) = T t (P) + T,(P), aunque en la 
practica es, en general, dificil de obtener un NLPS>40 dB. 
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Decaimiento en los bordes (dB) 


Fig. 6.39 Relacion entre el decaimiento y el nivel de lobulo principal a secundario ((3 = 53°) 


Eflciencia y directividad 

La finalidad de un reflector parabolico es concentrar la potencia radiada por el alimentador en una 
determinada direccion del espacio con un diagrama que cumpla unas especificaciones determinadas, 
habitualmente de directividad, nivel de lobulos secundarios y polarizacion cruzada. 

Si nos centramos en la directividad vamos a ver que un parametro muy significativo es la 
eficiencia. Hemos definido la directividad de una antena en general mediante la expresion 




4nr \E„ 


P r /(4nr 2 ) 


T| P r 


Pr-P a 

% 


/ P 

Diagrama 

primario 


(6.108) 


Diagrama 

secundario 


mix 


D = 

donde (Fig. 6.40) P m4x y E m4x son, 
respectivamente, la densidad de 
potencia y el campo electrico radiados 
por el reflector en la direccion del 
maximo, y P r es la potencia radiada por 
el alimentador. 

Si estudiamos detenidamente la 
forma en que se produce la concen- 
tracion de potencia desde el alimen- 
tador hasta el lobulo principal de 
radiacion podremos reescribir la 
expresion anterior de forma mas intui- 
tiva. En efecto, de la potencia P r 

radiada por el alimentador, solo una parte P a es interceptada por el reflector. La diferencia P,-P a no 
alcanza el reflector y no contribuye, por tanto, a la formacion del diagrama secundario. A esta potencia 
se la conoce como potencia de desbordamiento, y en general interesa que sea lo menor posible. 
Podemos reescribir la ecuacion (6.108) como 


Fig. 6.40 Balance de potencias en un reflector parabolico 


D = gmaxj^r 

P P. 


(6.109) 


El cociente P a /P r se define como la eficiencia de desbordamiento ( spillover ) y se denota por ly. 
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J (0' , cf>’) sen 0' t/0' c/cf>' 

J J D f (0' , (f>') sen©' c/0' c/(J)' 


1 

471 



Df (0' , cf>') sen 0' c/0' d§' 


( 6 . 110 ) 
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La potencia P a genera en la boca del reflector una distribucion de campos de la forma 


E a (p\ «>') = E%{ p', §')e co + E a cx (p', f) e c: 


( 6 . 111 ) 


donde E° a y E a cx son las distribuciones de campo en la polarizacion de referenda y cruzada respecti- 
vamente en la apertura, y la potencia radiada por cada una de las dos componentes es P co y P cx . Puesto 
que estamos interesados unicamente en la potencia contenida en la polarizacion de referencia, se puede 
definir una eficiencia de polarizacion, rp, como el cociente P co /P a . Podemos reescribir la ecuacion 
(6.108) como 


D = 


Pmix4nr 


P P 

J co x a 

P P 

x a ± r 


(6.112) 


Si modelamos la boca del reflector como una apertura, podemos escribir en funcion de la 
eficiencia de iluminacion r| (/ 

finax 4 r _ rj _ „ /x 1111 

p apertura «2 geometrica 1/7 \ VJ - 1 1 

Pco h 

Nos queda finalmente, para la directividad de la antena completa, 


_ P m ax 4 71 r 


P co P a 47C 

— — = -TY-^cnrn P,7 P v d v 

K K 


4 7C 471 

y2 A geo/n '1 ‘ — y2 ^ <‘f 


(6.114) 


La eficiencia total, p f , se obtiene, por lo tanto, como producto de las eficiencias de 
desbordamiento, q s , de polarizacion, r| x , y de iluminacion, q ;/ . Posteriormente introduciremos otros 
factores de eficiencia debidos a limitaciones practicas de diseno. Las expresiones explicitas para T) v y 
r) ;7 , en funcion de las coordenadas de la apertura son 

J (i J () 2 |/?;.'( P ',f)| p'c/p'c/f 

T ' A r2n r—^-f | 2 i ,2b 

j 0 j 0 2 y^| +\ e cx \ jpvpvf 

2 D a 2 

! rio 2 E ?o(p'A')p'dp'dv 
% = (D f I ^ 

n (-y) Jo V | £ ®(p , .«l> , )| P'dp'dV 

donde p' y <t>" son el sistema de coordenadas polares sobre la boca del paraboloide. Es posible expresar 
tambien estas eficiencias en funcion de las coordenadas angulares del alimentador primario. 

Supongamos una antena parabolica iluminada por un alimentador cuyo diagrama tiene simetria 
de revolucion y, por lo tanto, T) = 1. Para conocer su directividad (6.108) se tiene que calcular el campo 
maximo radiado por el paraboloide. Calculamos en primer lugar el campo en la direction del maximo, 


(6.115) 


(6.116) 
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que estara en la direction 0 = 0. A partir de (6.102), y considerando la ausencia de componentes 
longitudinales del campo radiado, se obtiene 


F . = 7 - 

max J 


3 ~jkr 

Xr 


!L 


E„ ds' 


(6.117) 


Para un alimentador linealmente polarizado y reflectores con f !D a elevada, como los empleados 
habitualmente en antenas, puede considerarse que el vector de (6.101) es constante y coincide con la 
polarizacion del alimentador. En este caso 


1 


D„ 


l^maxl = T^2 7T J 2 E„ P 'd P ' 

kr J o 


y se obtiene de (6.101) el valor del campo en la apertura 


E„ = 


hr r D f (&) i 


471 


Sustituyendo estos valores en (6. 108) resulta 


D = 


4717 -’ 


n E r 


2k 

v^ r y 


r\P r 


4k 




Si nos referimos a la figura 6.41 podemos escribir 
_ / 


COS 


0' 


p' = r' senO' = 2 /tg — 


( 6 . 121 ) 


dp’ = 


/ 


O' 


dV 


cos 


(6.118) 


(6.119) 


(6.120) 
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Fig. 6.41 Geometria del reflector iluminado con 

y una vez sustituidos en la expresion de la directividad se un diagrama con simetria de revolucion 
obtiene 




Teniendo en cuenta (6.92) se llega a 

\2 




(6.122) 


4n (D a Y 2 (P 


D = Y n {-f) cotg1 " 

Si se compara con la relacion (6.114) 


J 0 P V%Mt g ^o' 


(6.123) 
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se deduce que el producto de las eficiencias vale 


As Ay = cotg 2 f^- 




y recordando la defmicion de la eficiencia de desbordamiento, r) s (6.110), se obtiene 

1 fP 
2- 

f P ™ 2 

.2 PP 1 


’i. = 


Ay = 2cot g 


sen 9' c/0' 




2 J fP 
0 


JAW 


(6.124) 


(6.125) 


(6.126) 


sen 9' c/0' 


Ejemplo 6.6 Un primer ejemplo de un reflector, que puede ser analizado de forma sencilla, es el cons- 
tituido por un paraboloide de revolucion alimentado por una apertura elemental de dia- 
grama (6.15) 
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D f (0') = 3 cos 4 



Los campos en la apertura valen en este caso (6.101), 

E a = Telcos 4 [^ e -* 2f e r 


y se tiene una ley de iluminacion de tipo 


T (0') = 80 log cos j (dB) 

que, por ejemplo, para / /D= 0,25 produce un decaimiento en bordes de 12 dB. Las 
eficiencias de desbordamiento e iluminacion se obtienen de (6.125) y (6.126) y valen 
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Se observa que para una apertura 
elemental el reflector optimo posee 
una / ID =0,25 y se obtiene una 
eficiencia total del 75%. 



Relation f!D a 






flD.= A 
p = 28° 


fl D, = 0,5 
P = 53° 


fl D,= 0,25 
P = 90° 


fl D,= 0,125 
P = 127° 


La election del parametro / ID a es de enorme importancia en el diseno de una antena parabolica. Como 
vimos anteriormente (Fig. 6.31) esta directamente relacionado con el angulo de visualization del borde del 
reflector, (3. En la figura 6.42 se representa la forma del reflector para cuatro valores de / ID a . Se observa 
que, al disminuir su valor, el angulo (3 aumenta, la position del alimentador se va acercando a la parabola 
y la curvatura del reflector aumenta. En la figura 6.43 se representan dos situaciones extremas de este para- 
metro. Para / 7D a bajos (/ ID < 0,25) el alimentador esta en el interior de la parabola, con lo cual las perdidas 
por desbordamiento y la captation de 
ruido extemo son muy bajos; por 
contra, la iluminacion de la apertura 
presenta un fuerte decaimiento en los 
bordes, por lo cual no se utiliza 
eficientemente la superficie de la 
parabola; ademas, la curvatura del 
reflector y, por tanto, la polarizacion 
cruzada, son elevadas. Valores de / ID a 
elevados (f ID a > 0,5) permiten una 
buena iluminacion de la apertura y una 
polarizacion cruzada baja, pero tienen 
elevadas perdidas por desbordamiento 
y presentan problemas mecanicos de 
sujecion del alimentador. 

Es habitual trabajar con 
valores de / ID a en el margen de 0,25 
a 0,5, donde se obtiene una buena 
solucion de compromiso entre las 
ventajas e inconvenientes descritos 
anteriormente. Dentro de este margen 
puede afirmarse con caracter general 
que al disminuir / ID a \ 

► disminuyen las perdidas por 
desbordamiento; 

► disminuye el ruido externo 
captado de la tierra, especial- 


Fig. 6.42 Geometria del reflector para distintos valores de f/D a 


f/D>0,5 


f/D<0, 25 



Fig. 6.43 Configuraciones extremas del parametro f/D a 
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mente en aplicaciones de radioastronomia 
donde la antena esta apuntando hacia el cielo; 

► disminuye la distancia focal, con las 
consiguientes ventajas mecanicas; 

► disminuye el nivel de los lobulos 
secundarios (mejora el NLPS); 

► empeora la iluminacion de la apertura; 

► empeora la polarizacion cruzada; 

En la figura 6.44 se representa una 

grafica de la variacion de las diferentes 
eficiencias en funcion del parametro f /D a 
para un alimentador tipo bocina. Se observa 
que hay un punto en el que se optimiza la 
eficiencia total del reflector para ese 
alimentador en concreto. A1 cambiar el alimentador variant la forma de las curvas y, por tanto, el punto 
optimo. Cuando se requiera la maxima directividad de un reflector sera habitual escoger este punto de 
trabajo. Sin embargo, para aplicaciones donde se necesitan valores excepcionalmente bajos de 
polarizacion cruzada o del nivel de lobulos secundarios, se utilizaran otros puntos de trabajo que no 
son optimos desde el punto de vista de la eficiencia. Se encuentra en general que, para iluminaciones 
en los bordes del orden de -10 dB respecto al centro, se suelen obtener los mejores disenos en cuanto 
a directividad, mientras que en torno a -20 dB es el nivel habitual para un buen NLPS. 



Fig. 6.44 Variacion de los parametros de eficiencia en funcion de (5 
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Ejemplo 6.7 Vamos a realizar un diseno tipico de un reflector y una bocina piramidal de forma que 
se cumplan las siguientes especificaciones: 

- frecuencia de trabajo: 10 GHz 

- directividad: 37 dB 

- nivel de lobulo principal a secundario: 30 dB 

- nivel de polarizacion cruzada: bajo 

Para estimar el diametro de la antena se puede suponer, inicialmente, un valor de la 
eficiencia total bajo, T| ( = 0,5. Podemos obtener entonces D a como 


„ 471 a 

D — 2 ^geom^lt 

A 


( nD„ 


V A, 


T\t = 


de donde resulta un valor aproximado de D a = lm. Este es un valor que habra que 
calcular con mayor exactitud cuando al final del diseno se tenga el valor preciso de T| f . 
Vamos a iniciar el proceso seleccionando una relacion / ID a . Puesto que el diseno 
requiere una polarizacion cruzada baja, escogeremos un valor elevado de / /D a , es decir 
/ /D= 0,5, que resulta en un angulo en el foco (3 = 53°. 

La iluminacion en el borde debido al efecto de la propagacion (6.104) sera Xj = -1,9 dB. 
A fin de obtener en el paraboloide un NLPS = 30 dB, necesitamos (Fig. 6.39) una 
iluminacion total en el borde de valor x = -14,5 dB, por lo que el decaimiento en bordes 
provocado por el alimentador ha de ser x 2 = x-x, = -12,6 dB. En un diseno general del 
alimentador habria que buscar en las graficas 6.13 y 6.15 las dimensiones de la bocina, 
de forma que el diagrama resultante fuera x,(0'=P) = -12,6 dB. Para cualquier antena 
directiva se tiene, en general, que una curva parabolica es una buena representacion del 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


APERTURAS 


diagrama de radiation en el haz principal, si es simetrico. Se obtiene en funcion del 
ancho a -3 dB, A9*3 dB 


t 2 « -12((3/A9^ dB ) 2 dB 

con el resultado de que, para x 2 = -12,6 dB, se necesita una bocina con un ancho de 
haz a -3 dB de valor A0*3 dB = 52° . Las dimensiones de la boca de la bocina piramidal 
pueden obtenerse de las graficas 6.13 y 6.15. A1 tratarse de una bocina poco directiva, 
sus dimensiones totales no seran criticas con lo que podemos trabajar con errores de fase 
inferiores a los del diseno para directividad optima y escogemos s=i=l/8. Se obtiene 
entonces: 


— sen26°= 0,46, A, =1,1 A; 

A 


sen 26° =0,62, a =1,41; 
1 1 


las longitudes de transition de la guia resultan: 


L 1 , 2 /.: 

? 8 As 


= — = 2,1A, 

8Lt 


Con estas dimensiones debera ensamblarse la bocina a la guia rectangular, tal y como se 
representa en la figura 6.16. 

La directividad del 
paraboloide alimenta- 
do por esta bocina sera 
la dada por (6.114), 
y aplicando (6.110), 

(6.115) y (6.116) se 
obtiene una eficiencia 
total de 0.7, y por tanto 
una directividad de 
38,9 dB, para un dia- 
metro de 1 m. Dada 
esta eficiencia, la 
directividad de 37 dB 
se alcanzaria con un 
reflector de 80 cm. En 
la figura 6.45 se repre- 
senta su diagrama de 
radiation. 



-15" -10° -5" 0° 5° 

Angulo desde el eje 

Fig. 6.45 Diagrama de radiacion del reflector parabolico 


Una option alternativa para el alimentador, seria escoger una guia circular con un 
modo hibrido optimizada para unos 50°, tal como se muestra mas adelante en la figura 
6.49. 
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6. 4.2.4 Consideraciones de tipo practico 
Tolerancia del reflector 

Hasta ahora se ha supuesto una superficie perfectamente parabolica. Las desviaciones de esta forma 
produciran, basicamente, errores de fase en la apertura, que significaran una perdida de eficiencia y la 
aparicion de una radiacion diftisa parasita. Un estudio de los efectos de la rugosidad de la superficie 
realizado por Ruze establece que, para un error cuadratico medio de la superficie, O, la perdida de 
directividad puede expresarse como 


(dB) (6.127) 

Valores habituales de la tolerancia son errores de pico de A./1 6 en aplicaciones comerciales y de 
X./32 en aplicaciones profesionales. Para un error de pico de A/16, que de acuerdo con los valores 
encontrados experimentalmente se traduce [Skolnik, 62] en un error cuadratico medio de A/45, se 
produce una perdida de directividad de 0,3 dB. 



Bloqueo 

Uno de los inconvenientes del alimentador frontal, especialmente en el caso Cassegrain por la mayor 
superficie del subreflector, es el bloqueo que produce el alimentador o el subreflector. La presencia de 
una superficie opaca en la apertura crea un agujero en la iluminacion que disminuye la directividad y 
aumenta el nivel de los lobulos secundarios. 



Fig. 6.46 Modelo de bloqueo de la apertura 


Para analizar este efecto se puede utilizar una aproximacion, basada en la optica geometrica, de 
campo nulo sobre la zona de bloqueo, descomponiendo la iluminacion resultante en las dos 
componentes de la figura 6.46. Suponiendo una distribucion entre la uniforme y la triangular en la 
apertura circular de diametro D a (E' mdx oc \n if", / 4). y un obstaculo de diametro D b y distribucion 
uniforme, el efecto que se produce es: 
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► una perdida de directividad de valor 


AD = 20 log 


f 

/ \ 

2\ 

1-2 

Db 



D 


V 

\ a J 

y 


(dB) 


(6.128) 


► la aparicion de un nivel residual de radiacion que se superpone al de los lobulos secundarios 
propios de la distribucion sin bloqueo, de valor 


NLPS = 20 log 


1 

2 


f D, A 2 


\ D bJ 


(dB) 


(6.129) 


Para el caso de tener una relacion D a /D b = 10 se tiene AD = -0,18 dB y aparece una radiacion 
residual a un nivel de -34 dB respecto al principal. El NLPS de la distribucion con bloqueo sera el de 
la distribucion original afectada con este nivel residual. En la practica, excepto para el caso Cassegrain, 
la relacion D a /D b sera superior a 10 y los efectos producidos seran menores. 


Desadaptacion de la bocina 


Un efecto asociado con el bloqueo es la aparicion de una potencia reflejada en el alimentador. Al 
encontrarse este en el frente de onda del paraboloide, intercepta parte de la energia reflejada, y se 
produce en el una desadaptacion. El campo incidente sobre el vertice del reflector, que es el que luego 
viaja hasta el centra de la apertura, vale (6.94) 


= 


r\P,D f 1 

471 / 


La potencia interceptada por el alimentador es 


p f ~ ~ 


P r Df 


4k f 


2 A ef f 


y el coeficiente de reflexion. 


Pf / P r , toma el valor 

IpI = M 

4 t if 


(6.130) 


Para el ejemplo 6.7, con Z)=10 dB y /= 50^/7t, resultaria |p| = 0,05 y una relacion de onda 
estacionaria S = 1,1. 
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Radiacion posterior del alimentador 

La radiacion posterior del alimentador puede interferir constructiva o destructivamente con la 
radiacion proveniente del reflector. Esto produce una modulacion del diagrama cuya importancia 
depende de la relacion entre las dos amplitudes. Para un valor D de la directividad del paraboloide y 
un valor D fp de la directividad del alimentador en la direccion posterior, la perdida de directividad en 
el caso mas desfavorable viene dada por 
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AD = 20 log 1- 


(6.131) 


V 


Para el caso de un paraboloide con D = 34 dB y D fp =-5 dB, resulta AD = -0,1 dB. 

Pelicula de agua, hielo o nieve 

Uno de los efectos que se deben considerar a la hora de evaluar el rendimiento de una antena, es que 
se produzca sobre el reflector una lamina de agua, hielo o nieve. La mas importante de las tres, por las 
perdidas que comporta, es el agua. 

La situacion se agrava cuando la lamina alcanza un grosor de L cl /4 (1 mm a 10 GHz; 0,7 mm a 
15 GHz; 0,4 mm a 30 GHz). 

Es habitual tomar en consideracion estos efectos, y los anteriormente descritos, introduciendo 
factores adicionales de perdidas en la expresion de la eficiencia total del reflector (6.114), de tal forma 


que queda 


(6.132) 


Or = 0, Ox 0,7 Oa Oi Or 


donde q n tiene en cuenta los efectos debidos a la tolerancia del reflector, q,, los efectos debidos al bloqueo 
del alimentador o del subreflector, y q , los efectos debidos a las perdidas ohmicas de la antena (1.1). 

La eficiencia total de una antena de reflector parabolico puede alcanzar valores entre 0,75 y 0,85 
en el caso ideal. Cuando se toman en consideracion los efectos anteriores este valor puede descender 
hasta 0,7 en buenos disenos, estando tipicamente en torno a 0,6. 

6. 4.2. 5 Tipos de alimentador 

En el diseno del alimentador se persiguen dos objetivos basicos: obtener una eficiencia elevada y un 
nivel de polarizacion cruzada baja. Otras caracteristicas del diseno de una antena de reflector 
parabolico, como el nivel de lobulos secundarios, dependen mas de los criterios de eleccion del 
reflector principal. 

Para los reflectores simetricos, el alimentador ideal seria aquel que produjera una distribucion 
en la apertura que fuera constante en amplitud y fase y que no radiara fuera del sector angular cubierto 
por el reflector. En este caso, el diagrama de amplitud del alimentador deberia ser inversamente 
proporcional al cos 2 0’ (atenuacion de la onda esferica). Esto, aunque optimizaria la eficiencia de 
iluminacion, generaria un nivel de lobulos secundarios excesivamente elevado para la mayoria de 
aplicaciones. En cuanto a la polarizacion, interesaria que el diagrama secundario resultante fuera nulo 
en todo el espacio. Para ello el alimentador deberia radiar un diagrama con simetria de revolucion, 
como ya se comento anteriormente. 

Se puede hacer un analisis alternative considerando la antena en recepcion. En estos terminos, 
el alimentador ideal seria aquel que captara toda la potencia interceptada por el reflector, cuando una 
onda plana linealmente polarizada incidiera normalmente sobre el. El alimentador debe de ser capaz 
de adaptarse a la distribucion de campos generada en el piano transversal que contiene el foco por la 
onda incidente. Un analisis optico permite obtener que, para el caso de un reflector con simetria de 
revolucion, la distribucion de amplitud debe de ser la Aincion de Airy (2J 1 (u)/u), que no es mas que la 
transformada de Fourier de una distribucion circular uniforme. Aunque este analisis es escalar, indica 
que, para obtener eficiencias elevadas, por reciprocidad los analisis en transmision y en recepcion son 
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equivalentes, hay que tender a alimentadores cuya distribucion de campos en la boca se acerque a la 
funcion de Airy, lo que es equivalente a la conformacion progresiva del alimentador. 

Esta conformacion del diagrama del alimentador no sera en general posible, debido a que la 
posibilidad de conformacion aumenta con las dimensiones del alimentador, pero ello supone un 
bloqueo creciente, lo cual impone una solucion de compromiso en las dimensiones. 

Los diferentes alimentadores pueden agruparse en dos categorias, segun sea el tipo de modos 
que soporten: modos transversales puros (TE, TM) y modos hibridos (HE, EH). 


Modos transversales puros (TE, TM) 

Es la forma mas sencilla de alimentador (Fig. 6.47), 
y consiste en una guia o bocina propagando el modo 
fundamental. El ejemplo mas significativo es la 
guia y bocina circulares con el modo TE n . El 
diagrama de radiation es ligeramente asimetrico, lo 
que crea una perdida de eficiencia y un aumento de 
la polarizacion cruzada. Este inconveniente puede 
ser reducido escogiendo un radio adecuado de la 
guia, a rk. Hay que destacar en esta categoria los 
alimentadores multimodo que permiten obtener efi- 
ciencias de hasta un 85%, con f ID a elevadas, pero 
con anchos de banda reducidos. 





Fig. 6.47 Bocinas con modos transversales puros: a) conica 
excitada con el modo TE n y b) multimodo (2 modos) 


Modos hibridos (HE, EH) 


TE„ 


I I I I I I I I 


HE,, 


■ 


TE M HE,, — — »-EH„ 


a) 


El termino hibrido describe los modos que tienen componente de campo electrico y simultaneamente 
de campo magnetico en la direction de propagation. Una superposition de estos modos puede radiar 
un diagrama circularmente simetrico 
con diagrama de polarizacion cruzada 
nulo. Las dos estructuras basicas que 
los soportan son las superficies 
corrugadas y los conos dielectricos 
(Fig. 6.48). 

Estas estructuras permiten 
obtener eficiencias elevadas, debido a 
la simetria del diagrama y, por tanto, 
de la iluminacion del reflector, con 
niveles de polarizacion cruzada bajos. 

Sus principales inconvenientes pue- 
den ser su mecanizacion laboriosa y 
la complejidad de analisis. 

En el Caso monomodo se consi- rig. 6.48 a) guia circular conugada monomodo, b) bocina conica airugada 
guen mejoras de eficiencia respecto al multimodo, c) bocina conugada abierta a 90“ y d) bocina con cono dielectrico 



Subreflector 
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monomodo transversal puro, del 
orden de un 5%, pero con una clara 
mejora de la polarizacion cruzada, 
y prestaciones similares a las 
conseguidas con bocinas multi- 
modos transversales, a igualdad de 
diametro. Con la utilizacion de 
multimodos hibridos se consigue 
una mejora de la eficiencia de un 
10% respecto al monomodo, con el 
inconveniente de un ancho de 
banda limitado (<1 0%). Ha de 
tenerse en cuenta que el ancho de 
banda tlpico de una gula circular es 
del orden del 30%. 

Una solucion interesante la 
constituyen las bocinas corrugadas 
abiertas a 90° (Fig. 6.48c). Al retirar gradualmente el piano corrugado hacia atras, desde el piano de la 
boca de la guia, se obtiene una progresiva conformacion del diagrama. 

Hay que citar por ultimo los conos dielectricos (Fig. 6.48d), especialmente adaptados a la 
geometria Cassegrain, por la posibilidad de soportar el subreflector, que permiten eficiencias teoricas 
superiores al 80%. 

En la figura 6.49 se representan de forma indicativa las eficiencias teoricas que pueden obtenerse 
con los diferentes tipos de alimentador. Cada una de las curvas corresponde a la envolvente de las 
eficiencias totales maximas para un determinado tipo de alimentador, optimizando sus dimensiones para 
cada valor de [3. A titulo indicativo se ha superpuesto tambien la curva de eficiencia para el caso de un 
alimentador en guia circular con un modo hibrido optimizado para (3 = 50°. 



P 


Fig. 6.49 Eficiencias teoricas optimas de diferentes alimentadores 


6. 4.2. 6 Geometrias de reflector 

La geometria estudiada hasta el momento consiste en un paraboloide circular alimentado desde su 
parte frontal por un radiador primario centrado. Esta configuracion ha sido ampliamente utilizada por 
razones de sencillez y economia. 

Las relaciones / !D a habituales estan comprendidas entre 0,25 y 0,5 y las eficiencias totales 
reales entre el 55 y el 70%. Eficiencias teoricas de hasta un 80% pueden obtenerse utilizando 
alimentadores mas complejos. Los inconvenientes de esta geometria estan relacionados con la 
situacion del alimentador delante del reflector. Esto significa un acceso dificil y un bloqueo de la 
radiacion; este bloqueo produce una perdida de directividad y un aumento de los lobulos secundarios 
y de los niveles de polarizacion cruzada. 

Reflector asimetrico ( offset ) 

Una manera de evitar el bloqueo consiste en utilizar un alimentador descentrado que ilumine una 
porcion de superficie parabolica localizada asimetricamente a un lado del eje, como se representa en 
la figura 6.50. Esta solucion permite un control mayor de la radiacion proveniente del reflector en 
cuanto a directividad, lobulos secundarios (es posible obtener niveles de -40 dB) y polarizacion 
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cruzada. Permite tambien utilizar relaciones / ID a superiores al caso de alimentacion frontal y la 
colocacion en el foco de varios alimentadores. Una ventaja adicional es el desacoplo entre el 
alimentador y el reflector, lo que significa que el coeficiente de reflexion en la apertura del alimentador 
sera independiente del reflector. 

La principal desventaja de esta geometria es que produce un nivel de polarizacion cruzada 
superior al caso de alimentacion frontal debido a la falta de simetria de la estructura. Si se utiliza 
polarizacion circular el reflector no despolariza el campo radiado, sino que produce un ligero 


desapuntamiento del haz. 

A pesar de que se trata de una estructura mecanica 
y analiticamente mas compleja que la simetrica, la 
demanda creciente que se exige en las prestaciones 
de las antenas ha propiciado un rapido incremento 
de su utilizacion. Es el tipo de reflector que se 
utiliza habitualmente a bordo de los satelites. 

El metodo de analisis es similar al de un 
paraboloide completo. Las eficiencias que se 
pueden obtener son ligeramente superiores al caso 
de alimentacion frontal, y esto es debido basica- 
mente al hecho de utilizar relaciones / ID a mayores. 
Con relaciones / !D a superiores a 0,5 las eficiencias 
teoricas estan comprendidas entre el 70 y el 80%. 



Fig. 6.50 Geometria de reflector asimetrico (offset) 


Antenas con multiples reflectores. Antena Cassegrain 


Reflector parabolico 


En aplicaciones espaciales donde se requiere una gran directividad de la antena, una elevada potencia 
en el transmisor y un receptor de bajo ruido, incluso refrigerado en algunos casos, utilizar una gran 
antena reflectora implica grandes distancias del transmisor o receptor al foco y la imposibilidad de 
colocar equipos en el, por lo que una solucion es emplear un segundo reflector o subreflector y colocar 
la alimentacion cerca o en el vertice del paraboloide. Los subreflectores tipicos son hiperboloides o 
elipsoides cuyo foco coincide con el del 
paraboloide o reflector principal. La 
configuration mas utilizada es la Casse- 
grain, derivada del telescopio del mismo 
nombre, que consiste (Fig. 6.51) en un 
reflector principal parabolico combinado 
con un subreflector hiperbolico. 

En la figura 6.51 se indican, para 
un alimentador en position arbitraria, los 
angulos y distancias significativos y, en 
particular, el bloqueo de la apertura. El 
diametro resultante de bloqueo sera el 
maximo de los bloqueos producidos 
directamente por el subreflector de 
diametro D s y por la sombra que proyecta 
el alimentador desde el foco sobre el para- 
boloide, de diametro D ’ Un aumento del Fig. 6.51 Geometria de un reflector Cassegrain 
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diametro del alimentador, D fd , reducira su ancho de haz, lo que permitira reducir el tamano del subre- 
flector y, por tanto, el bloqueo que este produce, pero en contrapartida aumentara el diametro D s ’ de 
la zona de sombra y, por consiguiente, el tamano del bloqueo resultante. En el otro sentido, una 
disminucion del tamano del alimentador nos llevaria a la necesidad de aumentar la dimension del 
subreflector. Se concluye que el bloqueo es minimo cuando se consigue que D s = D s ’. Si para evitar 
perdidas por desbordamiento el alimentador se dimensiona de forma que el primer cero de radiacion 
caiga en el borde del subreflector, se tiene que su ancho de haz entre ceros es 


2 V S 



(6.133) 


Si la estructura que soporta el alimentador tiene dimensiones apreciables, el cociente K entre el 
diametro del alimentador y el de la superficie efectiva de bloqueo (ordinariamente K < 1) aparece en 
la expresion anterior en el denominador, y mediante consideraciones geometricas puede establecerse 
para el diametro del subreflector D s , que minimiza el bloqueo cuando^ =/ (alimentador en el vertice), 
el valor 


D s = pXf/K ( 6 ' 134) 

Desde el punto de vista de la radiacion, esta geometria puede analizarse como si fuera un 
paraboloide alimentado frontalmente pero con una distancia focal (y, por tanto, una relacion / / D a ) 
mayor. Este reflector parabolico equivalente se obtiene geometricamente tal como se muestra en la 
figura 6.52. 

Esta configuracion permite conseguir una iluminacion del reflector mas uniforme y unas 
perdidas por desbordamiento mas bajas. Las eficiencias reales tipicas son del orden del 65 al 75%, que 
son casi un 10% mayores que en el caso de alimentacion frontal. Si se disminuye el diametro del 
reflector principal, los efectos del bloqueo aparecen de forma importante, por lo que la configuracion 
Cassegrain es la solucion adecuada cuando se desean directividades elevadas, habitualmente por 
encima de 40 dB. Esta es la razon del uso practicamente exclusivo de estas antenas como grandes 

reflectores para radioastronomia, comunica- 
ciones espaciales y en estaciones terrenas de 
comunicaciones via satelite. 

Cuando la posicion del alimentador, 
situado en uno de los focos del hiperboloide, 
se mueve hacia el subreflector, este va 
disminuyendo su concavidad hasta convertirse 
en piano, cuando las distancias al subreflector 
de los dos focos del hiperboloide coincidentes 
con la posicion del alimentador y del foco de 
la parabola se hacen iguales. Si ahora 
movemos el foco de la parabola solidario con 
el del subreflector hacia el reflector principal 
hasta colocarse entre ambos, el subreflector se 
transforma en un elipsoide concavo y la 
configuracion se denomina Gregoriana por 
analogia con el telescopio del mismo nombre 
(Fig. 6.28). 



u 


Fig. 6.52 Reflector parabolico equivalente para la geometria 
Cassegrain 
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Cilindro parabolico 

Antenas basadas en el principio de la parabola pueden construirse por la 
traslacion de la parabola sobre una generatriz. Un ejemplo de ello es el 
cilindro parabolico recto (Fig. 6.53). En este caso la alimentation ha de 
hacerse desde una linea focal, lo que producira una onda cilindrica que 
sera reflejada en el cilindro parabolico. El analisis se realiza de manera 
similar al del reflector simetrico, salvo que en este caso la apertura sera 
rectangular y el factor de atenuacion desde el foco al reflector sera el 
correspondiente a una onda cilindrica, P °= 1 / p. 

Se emplea este tipo de geometrias en algunas antenas de radares 
de cobertura, en los que se precisa un haz estrecho en el piano horizontal 
y ancho en el vertical. 

6.5 Lentes 

Un procedimiento distinto para, a partir de fuentes puntuales, lograr grandes superficies radiantes con 
campos en fase consiste en hacer viajar la radiation por un medio con distinta constante de propagation 
que el aire, que iguale los caminos electricos recorridos por distintos rayos que lo atraviesan provenientes 
de un centra de fase esferica. Esta estructura no es mas que una lente en el sentido clasico de optica. 



Fig. 6.53 Reflector parabolico 
cilindrico 


6.5.1 Analisis electromagnetico 
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Supongamos un medio de indice de refraccion n. La velocidad de fase en este medio sera v = c/ny el 
tiempo A? empleado en recorrer una distancia A z’ en el sera 


A 


A z' 




v 


n A z' 
c 


(6.135) 


que permite referir los tiempos empleados a los que se habrian requerido en el vacio, sin mas que 
multiplicar por el indice de refraccion o, equivalentemente, definir caminos opticos o longitudes 
electricas mediante (Az’)n. Si el medio es tal que n > 1, las ondas se propagaran en el con una velocidad 
de fase menor que en el vacio; si n < 1, se propagaran con una velocidad de fase mayor que en el vacio al 
tratarse de un medio dispersivo, siempre teniendo en cuenta que la velocidad de grupo sigue siendo menor 
que la de la luz. Un ejemplo del primer caso es un dielectrico y del segundo una guia de ondas, donde 


(3 = 

X g = I ^ 


C 

v g = I 2 

n = tJi-{X/\ c ) 2 < 1 


(6.136) 
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Ademas de los dielectricos naturales, que tienen n > 1, se han fabricado, para ser usados a 
frecuencias de microondas, diversos dielectricos artificiales; algunos de ellos presentan n > 1, pero otros 
tienen n < 1. En general, los medios con n > 1 no presentan dispersion, mientras que los de n < 1 si. Con 
ellos se han construido lentes que no tienen equivalentes opticos. 

Vamos a analizar el caso mas sencillo correspondiente al de una lente de una cara, y a partir de 
la condicion de igualdad de caminos obtener la ecuacion de su perfil. Por ejemplo, para la figura 6.54 
se tiene, para dos rayos, uno incidente segun un angulo arbitrario 0 ’ y otro segun el eje z’, la siguiente 
relation para los tiempos empleados segun se siga uno u otro camino 


c 


f r'cos0-/ 

— + — 

c c 


n 


(6.137) 


de donde se obtiene la ecuacion de la superficie de la lente, en coordenadas esfericas, cuando su eje 
coincide con el eje z’ 


r . = (”- 0 / 

«COS0' - 1 


(6.138) 



expresion tambien valida para el caso n < 1. En la aproximacion paraxial de las lentes opticas 
(0' = 0, r' ~ /) este perfil se considera esferico de radio R = (n-1 )/ 

De nuevo, aunque la 
fuente situada en el foco fuera 
isotropa, la iluminacion a la salida 
de la lente no seria uniforme, ya 
que los caminos recorridos por la 
onda esferica son distintos. En 
general, para n > 1 la iluminacion 
es menor en los bordes que en el 
centro, mientras que para n < 1 es 
mayor, lo que repercute en el 
alimentador si se desea una 
iluminacion prefijada. Lentes con 
n < 1 pueden construirse creando 
con multiples guias el medio y 
configurandolo segun la forma de 
la figura 6.54. 

Un segundo factor que se 
debe tener en cuenta es la 

atenuacion producida por las perdidas en el medio y por la energia reflejada en la superficie de la lente. 
Para incidencia normal sobre un dielectrico el coeficiente de reflexion p, vale 

1 


a) n>1 


Fig. 6.54 Geometria de la lente 



P = 


n + 1 


(6.139) 


y las perdidas totales por reflexion se obtendran integrando sobre todas las direcciones de incidencia 
los coeficientes de reflexion (2.7) y (2.8) para ambas polarizaciones. Para la mayoria de las lentes 
puede utilizarse el siguiente valor aproximado 

n - 
n + 


L = 8,69 


( 


( 


1 ) 


ir 


(dB) 


(6.140) 
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Ejemplo 6.8 A frecuencias milimetricas se pueden construir lentes de reducidas dimensiones. Los 
materiales mas utilizados son el teflon, la alumina y el cuarzo fundido. En este ejemplo 
disenaremos una lente para una frecuencia de 90 GHz, utilizando este ultimo material 
(e' = 3,78; tg8 = 10 3 ), de dimensiones D a =f= 10 cm (30A,). El angulo (3 bajo el que se 
ve el borde esta relacionado con el f ID a de forma semejante a un reflector. La depen- 
dence se establece a partir de (6.138) 


y de /' 0 sen [3 = DJI, resulta 

/ _ /r cos(3 — 1 
D a 2(72-1) sen (3 

Se obtiene en este caso (3 = 24,2° y r o = 12,2 cm. El grosor maximo de la lente, d , que se 
calcula a partir de r o cos (3 = f+d, vale d= 1,14 cm (3,4A). 

La ley de iluminacion para un alimentador isotropo es 


. , P(0') f 

T^O') = lOlog^ = 20 log^y = 20 log 


( n cos0' - P 
77-1 


(dB) 


y el decaimiento en bordes vale en este caso X,((3) = -1,7 dB. 

El coeficiente de reflexion en una cara puede obtenerse para el eje mediante (6.139) y 
vale p = 0,32, al que corresponden unas perdidas por reflexion en cada cara de 0,5 dB. 
Utilizando (6.140) se obtiene, para las perdidas totales por reflexion en ambas caras, un 
valor de 0,9 dB. Este valor puede disminuirse con un recubrimiento antireflectante 
(lamina en X/4 de indice de refraccion 4n ) o corrugando la superficie de la lente para 
adaptar las impedancias. Las perdidas por propagation en el material dependen del 
camino optico de cada rayo y deben integrarse sobre toda la lente. Tomando la longitud 
mayor d, la perdida vale 


L = 8,69 — k 0 Vetigbc? = 0,2 dB 

Esta lente podria alimentarse con una bocina corrugada del tipo indicado en la figura 
6.18. Si la bocina ilumina el borde de la lente con una caida a lOdB, se tiene 

A0_ 3dB = 48,2°, 0 O = 35°, d boc = 4X, D hoc = 20dB 

donde 0 o es el angulo respecto al eje de apertura de la bocina. Las corrugaciones tendran 
en este caso una profundidad de 0,9 mm y una separation entre ellas de 0,8 mm. 

Para este conjunto de bocina y lente resulta D = 38 dB y NLPS~20dB , valor, este 
ultimo, tipico de las lentes, debido a la limitation que imponen las reflexiones en las caras. 


6.5.2 Lentes escalonadas ( zoned lenses) 

En lentes de microondas es conveniente eliminar el maximo posible de material (una lente de 1 metro 
de radio puede llegar a pesar una Tm), y una forma de conseguirlo es eliminando de forma escalonada 
(Fig. 6.55) cilindros de material de grosor A, tal que la diferencia de caminos electricos en cada escalon 
sea un numero entero de longitudes de onda 
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An — A = m A 


A = 


A 

m 

n — 1 


m = 1 , 2 ,... 
m = 1,2,... 


( 6 . 141 ) 
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En general, se obtiene que esta condicion 
hace la lente muy dependiente de la 
frecuencia. En particular, si existen N zonas 
a partir del centra de la lente, la diferencia 
maxima de caminos al variar la frecuencia 
sera 8 = (,¥- 1 )(AA), y si tomamos el criterio 
habitual 8 = A/8 se obtiene, para el ancho de 
banda relativo de la lente y teniendo en 
cuenta que (AA)/A= l/8(/V-l), 



0,25 
IV— 1 



( 6 . 142 ) 


Ademas de las lentes clasicas 
comentadas, existe una gran variedad de 
lentes homogeneas en las que se modifica 
la curvatura para obtener enfoque en 
distintas direcciones o para corregir 
aberraciones. La aplicacion de la condicion 
de Abbe o el uso de meniscos esfericos 
correctores de Schmidt, por ejemplo, son 
tecnicas opticas utilizadas en microondas. 
Se usan tambien lentes hemisfericas, 
bifocales y multifocales, uno de cuyos tipos 
se comenta a continuacion. 


Fig. 6.55 Geometria de una lente escalonada 


6.5.3 Lentes TEM 

Para generar multiples haces o barrer una region del espacio se emplean lentes multifocales. Si se 
utilizan guias de onda para fabricar la lente surge el problema de la dispersion y, en consecuencia, de 
la estrechez de banda ya comentada. Para que resulte una lente de banda ancha ha de construirse de 
forma que los retardos de grupo sean identicos para todos los rayos; para ello han de utilizarse en la 
lente lineas de transmision TEM. 

La forma mas general de llevar esto a la practica es haciendo que las dos superficies de la lente 
sean dos agrupaciones de antenas (con sus elementos separados menos de una longitud de onda para 
evitar la aparicion de lobulos de difraccion) y el cuerpo de la lente sea un conjunto de cables flexibles 
que las unen elemento a elemento. Los cables restringen los caminos opticos de la lente y los grados 
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de libertad que introducen sus longitudes y la 
forma de las superficies hacen aparecer hasta 
cuatro puntos focales. 

Una forma muy simple de esta lente es la 
indicada en la figura 6.56a. En ella todos los cables 
son de igual longitud y una superficie es esferica y 
la otra plana. En la figura se observa que el aspecto 
de las lentes TEM recuerda a los cordones de una 
bota, de ahi el nombre en ingles de bootlace con el 
que tambien se las conoce. Su ancho de banda solo 
lo limita el de los elementos radiantes que forman 
sus caras y su adaptacion a las lineas de 
transmision, con lo que se obtienen anchos de banda superiores a una octava. Si en los cables se intercalan 
atenuadores y desfasadores controlados electronicamente, se crea una antena reconfigurable de barrido 
electronico, multihaz y con la posibilidad de tener diferente polarizacion a la entrada y a la salida de la lente. 

Una de las lentes de este tipo mas conocida y utilizada es la lente de Rotman, representada en 
la figura 6.56b. Es una estructura plana en la que la agrupacion de salida es lineal y esta situada 
perpendicularmente al eje de la lente. La curvatura de entrada y la longitud de los cables permiten tener 
tres puntos focales sobre un arco de circunferencia, si bien puede alimentarse con aberraciones 
minimas desde cualquier punto intermedio situado sobre este arco focal. Entre la linea focal y la curva 
de entrada de la lente se colocan dos placas metalicas paralelas que actuan como guia de onda entre 
los alimentadores y la entrada de la lente. 

De la lente de Rotman se deriva la lente de Archer; en ella la region entre las placas contiene 
un dielectrico, lo que reduce sus dimensiones en un factor n = yfe' , y en lugar de cables se utilizan 
lineas microtira ( microstrip ) o triplaca ( stripline ) impresas sobre este mismo sustrato, lo que elimina 
un numero importante de conexiones y hace la lente mucho mas compacta. 

Estas lentes, por ser agrupaciones lineales, pueden alimentar un cilindro parabolico, o bien si se 
apilan, formar una agrupacion plana. 


lineas TEM 




Fig. 6.56 Lente en raodo TEM: a) modo TEM y b) lente de Rotman 
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6.5.4 Lente de Luneburg 


Una configuracion distinta a las anteriores, 
que utiliza para enfocar un medio heterogeneo, es 
decir, con n dependiendo de la distancia, es la lente 
de Luneburg. Consiste en una esfera cuyo indice 
varia parabolicamente con el radio y tiene la 
propiedad de enfocar para cualquier punto situado en 
su superficie. Una fuente esferica en un punto de su 
superficie produce una onda plana al otro lado, en la 
direccion del diametro que pasa por el alimentador, y 
a la inversa en recepcion. Su indice de refraccion es 



n (r) = 



(6.143) 


Fig. 6.57 Lente de Luneburg 


y la propagacion en ella esta representada en la figura 6.57. 
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La lente suele producirse con conchas esfericas de materiales de indice de refraccion diferentes 
a fin de aproximar el perfil (6.143). Como el indice decrece con el radio, se produce la curvatura de 
los rayos como se indica en la figura. Se han obtenido en Banda X lentes de Luneburg con una 
iluminacion en bordes de 20 dB respecto al centra, una ganancia de 31 dB y una eficiencia de 
iluminacion de 0,63. 


6.5.5 Compararacion entre reflectores y lentes 
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Al comparar, para unas especificaciones y dimensiones equivalentes, las prestaciones de una 
antena de reflector parabolico y una lente pueden realizarse las siguientes consideraciones: 

► Las tolerancias mecanicas en las lentes son menos criticas. 

► Las lentes no tienen el inconveniente del bloqueo producido por el alimentador. 

► La posibilidad de exploracion por desplazamiento del alimentador fuera del foco es mayor en 
las lentes. 

► Los reflectores tienen un diseno mas simple. 

► Inherentemente, las lentes son medios con perdidas. 

► Las lentes presentan reflexiones en ambas caras, lo cual produce una perdida adicional de serial. 

► Por las dos razones anteriores las lentes tienen ganancias inferiores. 

► En general por razones de economia de peso y de coste, las lentes se utilizan a frecuencias 
mayores que los reflectores. 

En la figura 6.58 se muestra una relacion de ganancia, frecuencia y diametro para reflectores y lentes. 



Fig. 6.58 Relacion de directividades y dimensiones para reflectores y lentes 
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Cuestiones 

6.1 Una apertura elemental cuadrada, de lado 1 cm, recibe una serial de 150 MHz. Su area efectiva es: 

a) 1mm 2 b) 1 cm 2 c) 1 dm 2 d) 1 m 2 

6.2 Una apertura rectangular iluminada por un campo E 0 y de dimensiones a x h radia un campo en 
la direccion normal de valor E, = C,/r. A1 reducir las dimensiones de la apertura a a/2 x b/2, 
manteniendo el mismo campo E 0 , el campo radiado en la direccion normal es de valor E 2 = C,/r. 
La relacion C,/C 2 vale: 

a) 16 b) 8 c) 4 d) 2 

6.3 Una apertura rectangular situada en el piano xy, de dimensiones a (segun x) y b (segun y), tiene 
una distribucion de campo triangular segun x, y triangular segun y. Su eficiencia de iluminacion 
sera: 

a) 0,81 b) 0,75 c) 0,56 d) 0,25 

6.4 Una apertura rectangular uniformemente iluminada, situada en el piano xy, tiene unas 
dimensiones de 8 A, segun el eje x y 16A segun el eje y. ^En cual de los cortes del diagrama de 
radiacion se obtiene un NLPS mayor? 

a) (> = 0°, 180° b) (f) = 90°, 270° 

c) <|> = 63,4°, 243,4° d) es el mismo en los tres cortes anteriores 

6.5 ,-,Cual es la disminucion de la directividad de una apertura circular uniforme cuando se 
produce un bloqueo en la zona central, de forma circular y radio 10 veces inferior al radio 
maximo? 

a) 0,04 dB b) 0,4 dB c) 0,2 dB d) 1 dB 

6.6 En una bocina sectorial de piano E, de dimensiones a en el piano H, b, en el piano E y longitud 
l E , al aumentar sus dimensiones, manteniendo constante a y la relacion b,// E , el error de fase 
en la boca: 

a) Se mantiene constante en ambos pianos. 

b) Aumenta en el piano E y se mantiene constante en el piano H. 

c) Disminuye en el piano E y se mantiene constante en el piano H. 

d) Aumenta en ambos pianos. 

6.7 ^Cual de las siguientes bocinas sectoriales de piano H, de dimensiones a t en el piano H, b = X 
en el piano E y longitud ( H =8A, posee una directividad mayor? 

a) a t = 3A b) aj=5A c) a,=7A. d) aj=9A, 

6.8 Para una bocina conica optima, iluminada con el modo TE n , ^cual de las siguientes 
afirmaciones es cierta? 

a) El diametro es mayor que la dimension en el piano E de una bocina piramidal optima de igual 
longitud. 

b) El diametro es mayor que la dimension en el piano H de una bocina piramidal optima de igual 
longitud. 

c) La polarization de los campos radiados en la direccion del maximo es circular. 

d) Ninguna de las anteriores. 
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6.9 La impedancia de entrada a 300 MHz de una ranura de longitud total 42 cm y anchura a « X, 
vale: 

a) 190 + j 337 Q. b)190+j0£2 

c) 190 - j 337 Q. d) 190 - j 641 Q 

6.10 En general, en una antena impresa, al aumentar la permitividad del sustrato dielectrico: 

a) La acumulacion de energla en el dielectrico disminuye. 

b) La potencia radiada por la antena aumenta. 

c) El ancho de banda de la antena aumenta. 

d) Se reducen las dimensiones del parche metalico. 

6.11 Se situa un dipolo de X/2 paralelo a las paredes de un diedro de 90°, en la bisectriz del mismo. 
Si se suponen efectos mutuos despreciables y una separacion del vertice de 5 = 0,5/,, tendremos 
que la directividad vale: 

a) 2, 1 dB b) 14,2 dB c) 10 dB d) 6 dB 

6.12 Si un dipolo elemental, alimentando a un paraboloide de relacion f /D a = 0,4, radia 1 vatio, la 
amplitud del campo electrico en el borde del reflector en el piano H del dipolo, para una 
distancia focal f = 1 m, valdra: 

a) 4,8 V/m b) 2,4 V/m c) 1,2 V/m d) 0,6 V/m 

6.13 En un reflector parabolico de f/D = 0,25, alimentado por una apertura elemental, el decaimiento 
en bordes respecto al centra vale: 

a) -3 dB b) -6 dB c) -12 dB d) -18 dB 

6.14 En un reflector parabolico, al aumentar el decaimiento en bordes: 

a) La eficiencia de iluminacion mejora. b) La directividad aumenta. 

c) El NLPS aumenta. d) El ancho de haz disminuye. 

6.15 Para que un paraboloide con / /D a = 0,25 posea en su apertura una distribucion de campo 
constante, debe tener un alimentador en el foco cuyo diagrama de radiacion de potencia sea 
proporcional a: 

a) l/cos 4 (0/2) b) cos 4 (0/2) 

c) cos 2 (0/2) d) l/cos 2 (0/2) 

6.16 Se desea alimentar un reflector parabolico de / /D = 0,5, para maxima directividad (caida en 
bordes X =-10 dB). (j C ual seria la directividad aproximada del alimentador? 

a) 5 dB b) 10 dB c) 15 dB d) 20 dB 

6.17 ,',Quc precision de mecanizado minima (±8) exigiria a un reflector parabolico trabajando a 30 
GHz para no tener errores de fase en la apertura superiores a ±45°? 

a) 8 = 2,5 mm b) 8 =1,2 mm c) 8 = 0,6 mm d) 8 = 0,1 mm 

6.18 La lente de una camara fotografica se puede analizar como una antena. Al reducir el 
diametro del diafragma de D o = f/8 a D ( = f/16, la potencia de luz que llega al film se 
reducira en un factor: 

a) 1/2 b) 1 c) 2 d) 4 
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19 Una antena de comunicaciones a 10 GHz, consistente en una lente circular escalonada, tiene 
que soportar un ancho de banda de 0,5 GHz. -,Cual es el numero maximo N de escalones que 
podrla utilizarse? 

a) 2 b) 5 c) 10 d) 20 

20 Con una antena de 40 dB de directividad y 1 vatio de potencia transmitida iluminamos, a la 
frecuencia de 10 GHz, una lente de Luneburg de 30 cm de diametro, situada a 200 m. Si la lente 
esta metalizada en el punto focal de reflexion, la potencia recibida en la antena, despues de 
reflejarse en la lente, sera aproximadamente de: 

a) -27 dBm b) -53 dBm c) -67 dBm d) -83 dBm 
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Problemas 


6.1 Una apertura cuadrada de lado £ situada en el piano xy tiene una distribucion de amplitud 
uniforme segiin .r y una distribucion con pedestal segiin y, con una polarizacion lineal segiin x . 


0.5 


—£ 17 . 


(12 


-(! 2 -('7 4 


a 4 in y 


La distribucion de fase se supone uniforme. 

a) Hallar el diagrama de radiacion en el piano E. 

b) Demostrar que el diagrama de radiacion en el piano H puede escribirse como 


c) 

d) 


E(Q) = E 0 (Q) 


2 sen u 1 sen u / 2 

1 

3 u 3 m /2 


u = — MsenO 
2 


Calcular la eficiencia y la directividad de la apertura, y compararlas con las 
uniforme. 

Dibujar el diagrama en ambos pianos, especificando la posicion del primer 


de una distribucion 
nulo. 
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6.2 


Una apertura rectangular de dimensiones 20/, x 1 0/. esta iluminada por un campo linealmente 
polarizado E a , de frecuencia 2 GHz 


E a =y cosj 


UoaJ 


5A, 


m V / m 


H a = -xE a / r\ 


|x| < 10^,, |j| < 5A, 


a) Calcular el campo maximo radiado a 10 km de distancia. 

b) Calcular el ancho de haz entre ceros en los pianos E y H. 

c) Calcular la eficiencia de iluminacion de la apertura. 

d) Calcular la directividad y el area efectiva. 

6.3 Una boca de guia que propaga el modo TE 10 se abre en un piano 
conductor infinito. La distribucion de campo en la boca es: 

£■ = £ 0 cosf— Iv ; H = — — x 

a) Aplicando el principio de equivalencia obtener una distribucion de 
corrientes equivalentes en el piano z = 0 que permita prescindir del 
piano conductor. 



f 1 cos (—x)e jux dx = KCOSU 

2 (ji/2 ) 2 -u 2 
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b) Obtener la expresion del diagrama de radiacion para el semiespacio z>0. 

c) Particularizar la expresion para los pianos E y H y dibujar en ellos el diagrama de forma 
aproximada para a = X y b = A/2. 

d) Obtener una expresion de la directividad en funcion de a, b y X. Particularizarla para a = X y b 
= A/2. 

6.4 Una bocina piramidal de dimensiones a= 2,45 X, b= 2 X se alimenta con una guia rectangular que 

propaga el modo TE 10 . La distancia desde el vertice a la boca en ambos pianos es la misma y 
vale l = 2 X. 

a) Representar graficamente la distribucion de campo 
electrico (amplitud y fase) en los dos ejes (x,y) de la 
boca. 

b) Calcular la relacion lobulo principal-secundario en 
el piano E del diagrama de radiacion. 

c) Calcular el ancho de haz a -3 dB en el piano H del 
diagrama de radiacion. 

d) Si £ se hiciera muy grande, calcular la eficiencia de 
la bocina. 

e) Con las mismas condiciones del apartado anterior, 
calcular la directividad. 



6.5 Sea una agrupacion de 5 bocinas alimentadas uniformemente y dispuestas como se representa 
en la figura. Utilizando los diagramas normalizados de campo de las bocinas sectoriales: 

a) Representar, para la bocina central aislada, los diagramas de radiacion y los anchos de haz a -3 
dB en plano-E y plano-H. 

b) Calcular el factor de la agrupacion. Representarlo graficamente en funcion del angulo electrico 
\|/ y en funcion del angulo real <J> indicando las posiciones de los maximos. 

c) Representar los diagramas de radiacion en plano-E y en plano-H de la agrupacion de 5 bocinas. 
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6.6 Analizar una agrupacion de 6 ranuras sobre una guia de ondas. El espaciado entre elementos es 
0,66 X. Las ranuras pueden considerarse elementales sobre un piano de masa infmito y excitadas 
por un campo de la misma amplitud. Cada una de las ranuras se encuentra rotada 
alternativamente ± 45° en el piano x,y, de forma que el campo en ellas es: 

E = E 0 (—x + y) , para las ranuras pares ( n=0,2,4 ) 

Ej r = E 0 (-x - y) , para las ranuras impares ( n=l,3,5 ) 
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a) Dibujar la agrupacion de corrientes 
magneticas equivalentes. 

b) Sabiendo que una corriente magnetica 
elemental puede descomponerse en dos 
ortogonales, descomponer la agrupacion 
anterior en la superposicion de dos 
agrupaciones, indicando los coeficientes 
de excitacion de cada una de ellas. 

c) Empleando el metodo grafico, representar para cada una de las dos agrupaciones el factor de 
agrupacion en el espacio real indicando, en cada caso, la direccion del maximo y la posicion de 
los ceros adyacentes. 

d) Dibujar el diagrama de radiacion de la componente de campo electrico segiin y, en el piano z,x. 



6.7 Una antena basada en un resonador microstrip (antena impresa) esta formada por un parche 
metalico cuadrado de lado ( = 4,6 cm colocado sobre un sustrato dielectrico de permitividad £’ 
= 2,62 y grosor h = 1mm, y se alimenta, a una frecuencia de 2 GHz, en dos puntos 
simultaneamente con un desfase de 90°, tal como se indica en la figura. 
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a) Teniendo en 
cuenta el efecto del 
piano de masa 
(supuesto infmito), 
encontrar el valor 
de las corrientes 
magneticas equi- 
valentes orientadas 
segiin cada uno de 
los dos ejes. 


b) Obtener el diagrama de radiacion resultante. 

c) Indicar el valor del campo y la polarizacion de la onda radiada en la direccion del eje z. 


6.8 Demostrar que para dos dipolos paralelos separados una distancia r»L la impedancia mutua 
se puede calcular utilizando la expresion 



Z\ 2 - 


Me 


—jkr 


4 nr 


Vl ' Z efl 


donde y i son las longitudes efectivas. 


a) Usando la expresion anterior calcular el valor 
exacto de la directividad de un dipolo de 
brazo H=A74, situado en el interior de un 
diedro de 90° de pianos conductores, a una 
distancia d=Q,45'k del eje del diedro. 
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b) Dibujar el modulo del campo electrico recibido en el punto z = 0, y = 0, x = 1.000X cuando la 
distancia d varla de 0 a 2 X, y la corriente de entrada es de 1 A, especificando los valores para 
incrementos de d de 0,25^. 

6.9 Un reflector parabolico simetrico de 60 cm de diametro, trabajando a 10 GHz, se encuentra 
alimentado por una bocina piramidal optima. Las dimensiones de la apertura de la bocina son 
9 cm en el piano H y 4,5 cm en el piano E. La distancia focal es /= 60 cm. Encontrar: 

a) La iluminacion en el piano H de la apertura del reflector para p’ = 0, D /4, D a /2. 

b) La eficiencia de iluminacion, suponiendo la distribucion de campos en la apertura, triangular 
sobre pedestal y con simetria de revolucion. 

c) Suponiendo r\ s = 0,95, hallar la directividad del reflector, el ancho de haz a -3 dB, el ancho de 
haza-10 dB y el NLPS. 

6.10 Un reflector parabolico de diametro 120 cm funcionando a 9 GHz se alimenta con una bocina, 
con lo que se obtiene una distribucion de campo en la apertura del reflector, referido a la figura, 
de la forma: 



a) Obtener el diagrama de radiacion, el ancho de haz entre ceros y el nivel de lobulo principal a 
secundario. 

b) Suponiendo nulas las perdidas por desbordamiento, calcular la eficiencia de iluminacion 
del reflector y a partir de ella la directividad. Obtener una aproximacion del ancho de haz a 
- 3 dB. 


a -jkr 


£ 0 = j £— cos<Kl + COS 0 ) f f ^gAP’senecosOM')^. p ' dp ' 

2 hr 


-jkr 


E <Sf = -j senpu + cos 0) JJ E x e 


Jkp' senG cos(<|) — ())’ 


] d<d p' dp' 


2n 

J e jz cos Xj x _ 2kJ 0 (z) 

0 

u 

J [u 2 —z 2 \J 0 (z)zdz = 2 u 2 Ji(u) 


1 ( u 
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6.11 


a) 

b) 

c) 

d) 


e) 


f) 


Un reflector parabolico, situado en un satelite en orbita geoestacionaria, se alimenta en su foco 
mediante una agrupacion vertical de 10 bocas de guia, tal como se indica en la figura, cada una 
de las cuales propaga el modo TE 10 . 



Datos del problema: 

Frecuencia: 10 GHz 

Distancia de la tierra en la orbita geoes- 
tacionaria: 36.000 km. 

Posicion del satelite: longitud 3,5° Oeste. 
Diametro del paraboloide: 2,5 m. 
Relacion / /D a = 0,5 

Dimensiones de las guias = 30 mm x 3 mm 


Espaciado vertical de la agrupacion d = 3 mm 

Utilizar las graficas del diagrama de radiacion de bocinas sectoriales cuando se precise. 
Obtener el polinomio de la agrupacion P(z) de forma que los anchos de haz de los diagramas 
en los pianos E y H sean los mismos. 

Calcular la posicion de los dos primeros ceros en el piano Z, utilizando para ello la grafica del 
diagrama de radiacion de una bocina en piano H. 

Calcular y representar graficamente la amplitud de la iluminacion del paraboloide en un piano 
horizontal en funcion de la distancia al eje del paraboloide. 

El maximo del diagrama de radiacion esta apuntando a un punto cercano a Madrid, cuya 
posicion es 3,5° Oeste de longitud y 40,5° Norte de latitud. Dibujar las zonas de cobertura a -3 
dB y -10 dB del maximo, indicando las distancias en km. 

Calcular la desviacion del haz del paraboloide si la antena del foco se desplaza verticalmente 3 
mm. Calcular para ello la fase en los dos extremos del paraboloide y suponer una variacion 
lineal. 

Proponer una solucion para la cobertura de Baleares utilizando la misma antena. 


6.12 Una antena de radar, que opera a una frecuencia de 12 GHz, consiste en un cilindro parabolico 
de dimensiones 125x40 cm, como el de la figura, alimentado por una guia ranurada situada a lo 
largo de la linea focal. El alimentador, que radia una potencia P T polarizada segiin x , esta 
caracterizado para 0‘ < 90°, por su diagrama de intensidad de radiacion: 
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a) Hallar el campo incidente en cada punto del paraboloide E.(p’,0’) y dibujar la distribucion de 
campo en la boca de la apertura Efx \y ’). 

b) Calcular la relacion//D a para tener un decaimiento en y’=±D a /2, con respecto a y’=0, de -14 dB. 

c) Calcular la eficiencia de iluminacion y la directividad de la apertura. 

d) Estimar el ancho de haz a -3 dB y el NLPS en los dos pianos principales. 

6.13 Un reflector offset, con la geometria y proyeccion de la figura, se alimenta a 10 GHz con una 
bocina en su foco. 

0 O = 30°, 0* = 20°, f= lm 
f/0’) = ‘12 ((0’-0 o ) / A0 3dB ) 2 dB 


reflector “offset” apertura proyectada 



a) Obtener el diametro de la apertura proyectada y las coordenadas del centro de dicha apertura. 

b) Calcular la diferencia de iluminacion entre el borde superior y el inferior como consecuencia de 
la diferencia de caminos. 

c) Calcular el ancho de haz a -3 dB en el piano E y las dimensiones en dicho piano de una bocina 
optima tal que, al situarla en el foco, resulta un reflector con una iluminacion en el borde 
superior de -12 dB respecto a la del centro. 

d) Si se aproxima la ley de iluminacion en la apertura proyectada por una distribucion de campo 
triangular E a = (l-p/(D a /2)), obtener la eficiencia total y la directividad, despreciando las 
perdidas por desbordamiento. 

6.14 Se desea analizar un reflector parabolico de D a =10 m de diametro y f /D= 1,5, que es 
equivalente a una antena Cassegrain. Si la frecuencia de funcionamiento es de 3,9 GHz y se 
requiere un nivel de lobulo principal a secundario en el piano H de 26 dB: 

a) Encontrar la iluminacion en el piano H en bordes del reflector utilizando la figura 6.39. 

b) Disenar una bocina conica optima que sirva de alimentador, obteniendo sus dimensiones y su 
directividad. 

c) Si los campos en la apertura del reflector se aproximan con una ley cuadratica del tipo, 
E a = l-(2p/Z) a ) 2 obtener la eficiencia de iluminacion. 

d) Suponiendo una eficiencia de desbordamiento p s = 0,95, obtener la directividad del reflector. 
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6.15 Se desea analizar la antena descrita en la figura, formada por una lente dielectrica alimentada 
en el foco por un pequeno alimentador. 

a) Determinar el angulo (3 con el que el alimentador ve el extremo de la lente. 

b) Hallar la directividad maxima del alimentador, D 0 . 

c) Calcular la eficiencia de desbordamiento, r| s , y la de bloqueo, r) b . 

d) Calcular la iluminacion en bordes de la lente. 

e) Aproximando el campo en la apertura de la lente por una distribucion triangular sobre pedestal, 
calcular la eficiencia de iluminacion, q ir 

f) Calcular la directividad de la antena. 



Alimentador: D=D 0 ((1+cos 0) / 2)‘ 

Frecuencia: 10 GFlz 
Diametro de la lente: D = 50 cm 

a 

Distancia focal: f= 25 cm 
Dielectrico: 8 r = 4 
Area alimentador: 10 cm 2 
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Antenas de banda ancha 


7.1 Introduccion 

Los diferentes tipos de antenas analizados hasta el momenta presentan un comportamiento muy variable 
con la frecuencia, de forma que solo pueden ser empleadas en un margen estrecho de frecuencias. Las 
antenas vistas en los capitulos anteriores tienen las siguientes limitaciones: los dipolos finos presentan 
impedancias de entrada que varian rapidamente con la frecuencia y, por tanto, solo pueden adaptarse a los 
transmisores o receptores en margenes de frecuencias pequenos; las bocinas estan limitadas en banda por 
la guia que las alimenta, que en general presenta anchos de banda inferiores a una octava (guia 
rectangular); el comportamiento de las agrupaciones de antenas esta en gran parte determinado por la 
frecuencia, ya que el margen visible del factor de la agrupacion esta ligado al espaciado de los elementos, 
medido en terminos de la longitud de onda; el empleo de reflectores, aunque son estructuras de banda 
ancha, tambien esta limitado por el ancho de banda de los alimentadores que, en general, son bocinas. 

El interes por obtener antenas de banda ancha se origino, durante y despues de la II Guerra 
Mundial, por la necesidad de reducir y simplificar el niimero de sistemas radiantes embarcados en 
aeronaves: comunicaciones en distintas bandas de frecuencias, sistemas de radionavegacion, 
altimetros, etc., de modo que se realizo un esfuerzo importante para desarrollar antenas que permitieran 
cubrir grandes margenes de frecuencias. 

Por antenas de banda ancha se entienden, habitualmente, aquellas antenas que mantienen 
alguno de sus parametros (impedancia, direccion del haz principal, directividad, etc.) constantes o con 
variaciones pequenas en un margen de frecuencias grande (por ejemplo, dos o mas octavas). Otro 
concepto asociado es el de antenas independientes de la frecuencia; en este caso se trata de antenas con 
un comportamiento que no varia con la frecuencia. Teoricamente, esto puede conseguirse con ciertas 
antenas de dimension infinita. En la realizacion practica de una antena independiente de la frecuencia 
es necesario acotar sus dimensiones, lo que producira una variacion de los parametros con la 
frecuencia; con todo, es posible conseguir mantener las especificaciones de la antena dentro de cotas 
pequenas de variacion en margenes de frecuencias de varias decadas. 


7.2 Antenas de hilo 

Histaricamente, las primeras antenas de banda ancha fueron las antenas de hilo largo o antenas de onda 
progresiva, ya que era la linica manera de realizar antenas de tamano electrico apreciable. En los 
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dipolos, segiin se vio en el modelo de linea de transmision, la distribucion de corriente es la que 
corresponde a una linea en circuito abierto, es decir, es una onda estacionaria que es el resultado de 
combinar una onda de corriente progresiva y otra onda de corriente reflejada o regresiva. Por el 
contrario, en las antenas de onda progresiva solo existe la primera. Una forma de eliminar la onda de 
corriente reflejada es mediante la correcta terminacion del hilo con una carga adaptada. 

En la figura 7.1 se muestra una antena de 
hilo largo o de Beverage. Esta antena esta 
formada por un hilo de varias longitudes 
de onda terminado con una carga. El hilo 
y el piano de tierra forman una linea de 
transmision con una impedancia carac- 
teristica que es funcion del diametro del 
hilo y de la distancia al piano de tierra. Si 
el extremo del hilo se carga con la 
impedancia caracteristica de la linea de 
transmision no existira onda reflejada y 
solo se excitara una onda de corriente progresiva. Si las perdidas ohmicas y de radiacion en la linea 
son pequenas, la onda de corriente progresiva puede considerarse de amplitud constante con un 
termino de propagacion de fase, de forma que la distribucion de corriente en la antena es 

/(z) = Iq (7.1) 

donde [3 es la constante de fase en la linea de transmision. Para el caso en que el diametro del hilo sea 
muy pequeno, en terminos de X, la constante de fase en la linea puede aproximarse por la del espacio 
libre k. En este caso los campos radiados pueden hallarse directamente a partir de (3.58), con los 
valores 


/W— *• 

i 

Z 0 =138log(4/7/tf) 

Fig. 7. 1 Antena de hilo largo o de Beverage 




E e = j 7>Qkl I 0 sen0e 


= 0 


y^(l-cos0) e 


-jkr sen^-y(l-cos0)j 


kl 


(l - COS0) 


(7.2) 



Fig. 7.2 Diagrama de radiacion para 
un hilo largo £ 5A 


En la expresion de los campos radiados se reconoce la funcion sine 
debida a la transformada de Fourier de la corriente uniforme de la 
linea. Debido a la fase lineal de la alimentacion, la funcion sine esta 
desplazada, de forma que su maximo se encuentra para 0 = 0, es 
decir, en la direccion del hilo; sin embargo, aparece un factor sen 0 
que introduce un nulo en esa direccion. El diagrama de radiacion de 
la antena se representa en la figura 7.2. Tiene simetria de revolucion 
respecto al eje del hilo y la direccion del maximo se encuentra 
desplazada por el producto de la funcion sine y el seno. La direccion 
del maximo viene dada, para el caso en que el hilo sea de longitud 
l»X, por 

O f, 0,370 

e„.arccos(l-— J ,7.3) 
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Notese que, al aumentar la longitud del hilo respecto a K, el angulo correspondiente a la direccion 
del maximo disminuye, es decir, es mas proximo a la direccion del hilo. Este tipo de antena no es 
estrictamente de banda ancha ya que la direccion del maximo de radiacion varia con la frecuencia para 
una longitud de hilo dada; sin embargo, la impedancia de entrada de la antena si que permanece 
constante ya que esta es la impedancia caracteristica de la linea, que habitualmente es de unos centenares 
de ohmios. Como la mayor parte de la potencia se disipa en la carga terminal y en las perdidas ohmicas 
del hilo y solo una fraccion se radia, la eficiencia de esta antena es baja, inferior a 0,5. 

Hasta el momento no se ha considerado el efecto del suelo en el diagrama de radiacion de la 
antena de hilo. Se puede comprender su efecto mediante la aplicacion de la teoria de imagenes. Como 
primera aproximacion supondremos un suelo conductor perfecto, por lo que existira una corriente 
imagen dirigida en sentido contrario. El conjunto puede analizarse como una agrupacion de dos 
antenas separadas una distancia 2h y con una fase progresiva n. Se puede elegir una distancia entre el 
hilo y el suelo de forma que el maximo del factor de agrupacion coincida con el maximo del diagrama 
de radiacion del hilo, dado por la ecuacion (7.3). La condicion necesaria es (5.9) 



l(z) 


diagrama de hilo largo 



2h 



factor de agrupacion 


0 = £2Acos(90 - 0,„) - n (7.4) 

El diagrama de radiacion 
tiene la forma de un pincel, tal 
como se muestra en la figura 7.3. 

La condicion anterior es, en la 
practica, dificil de cumplir, ya que 
implica alturas del hilo respecto al 
suelo del orden de X, lo que puede 
resultar imposible de lograr en 
bajas frecuencias. En este caso, el 
diagrama sigue siendo de tipo 
pincel, pero existe una diminu- 
tion en el campo radiado maximo, 
ya que la contribution del hilo y de 
la imagen no se suman en fase, es 
decir, la resistencia de radiacion de 
la antena disminuye. 

La antena de Beverage tiene 
unos lobulos secundarios bastante 
elevados, del orden de -13 dB 
respecto al lobulo principal, debi- 

dos a la distribution uniforme de corrientes; ademas, la direccion del maximo se encuentra desviada 
respecto a la direccion del hilo y depende de la frecuencia. Es por estas razones que, en la practica, se 
utilizan combinaciones de antenas de hilo; las mas habituales son las antenas en V y las rombicas. 

En la figura 7.4 se muestra una antena en V. Esta formada por dos hilos de longitud l que 
forman un angulo a respecto al eje de la V. El diagrama de radiacion de esta antena puede analizarse 
como la superposition del diagrama de radiacion de dos antenas de hilo largo. Sin considerar 
inicialmente el efecto del suelo, el diagrama de radiacion de la antena en V es la combination de dos 
diagramas de radiacion como el mostrado en la figura 7.2. En funcion de la relation entre el angulo a, 
que define la geometria de la antena, y el angulo 0 m , que corresponde a la direccion del maximo para 
el hilo de corriente, cabe distinguir tres casos: 



diagrama total 


Fig. 7.3 Efecto del suelo en la antena de Beverage 
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► a > 0 m . Los diagramas de radiacion de los dos hilos 
que forman la V no se intersectan y, por tanto, existen 
dos haces principales con el mismo nivel. 

► a = 0 m . En la direccion del eje de la V se produce una 
interferencia constructiva de los campos radiados por 
cada uno de los hilos, de forma que en esa direccion 
aparece un haz de tipo pincel. 

► a < 0 m . La interferencia constructiva se produce para 
una direccion elevada respecto a la horizontal. 

El empleo de estas antenas esta generalmente dirigido a 

comunicaciones ionosfericas, en las que es deseable tener un 
haz elevado respecto al horizonte, por lo que es habitual 
emplear antenas con angulos entre 0,8 y 0,9 0 m . Finalmente, el 
efecto del suelo puede estudiarse de forma similar a la antena 
de Beverage. Como primera aproximacion puede considerarse 
el suelo como un conductor perfecto. La antena en V y su 
imagen forman una agrupacion con un factor similar al 
representado en la figura 7.3. Variando la altura de la antena 
sobre el suelo se puede controlar la position del maximo del 
factor de la agrupacion; si este se hace coincidir con la 
direccion en que se forma la interferencia constructiva de los 
campos radiados por cada uno de los brazos de la V se consigue 
un diagrama en pincel con lobulos secundarios menores que en el caso de la antena de hilo largo. 

Otra configuration de antena de onda progresiva es la antena rombica que se muestra en la 
figura 7.5. Su comportamiento se analiza de forma similar a la antena en V. Si el angulo a es 
ligeramente menor que el angulo 0 m , formado por el maximo del diagrama de radiacion de cada uno 
de los hilos con la direccion del eje, se consigue un haz elevado, que junto al efecto del suelo se acaba 
convirtiendo en un haz de tipo pincel elevado respecto a la horizontal. 

Tal como se ha comentado anteriormente, se acostumbra a emplear estas antenas en 

comunicaciones ionosfericas en las bandas de 
LF, MF y F1F. La longitud de los hilos puede 
llegar a ser de varias longitudes de onda. Debido 
a su baja eficiencia, acostumbran a emplearse en 
reception. En este caso se trata de comuni- 
caciones en las que la temperatura de ruido de las 
fuentes externas es muy elevada, en comparacion 
con las fuentes de ruido interno, por lo que 
emplear antenas de baja eficiencia no supone 
inconveniente, en tanto que la relation senal- 
ruido en el receptor es, en la mayoria de los 
casos, independiente de las fuentes de ruido 
internas. Estas antenas presentan haces elevados 
respecto al suelo, lo que es util en las comu- 
nicaciones ionosfericas. La impedancia de 
entrada es practicamente constante y coincide 
con la impedancia caracteristica de la linea de 
transmision. 




/////////////// 


► x 


Fig. 7.5 Antena rombica 
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7.3 Otras antenas de banda ancha 


Ademas de estas antenas de onda progresiva pueden construirse dipolos de banda ancha teniendo en 
cuenta, como se observa en la figura 4.22, que cuanto mas grueso es un dipolo menos varia su 
reactancia de entrada respecto a la frecuencia. Estos dipolos se utilizan en los sistemas emisores de 
radiodifusion y en algunos radares de UHF; en la figura 7.6 se muestra una agrupacion plana de dipolos 
en V ortogonales, excitados en cuadratura para obtener polarizacion circular. 

Tambien se utilizan dipolos derivados de la linea biconica, dos ejemplos de los cuales se 
representan en la figura 7.7. Uno de ellos tiene forma plana y se conoce en ingles con el nombre de 
bowtie, pajarita, por su forma, mientras que el otro es una combinacion de un disco y un cono, que 
pueden ser fabricados como superficies solidas o con varillas. 

A1 igual que ocurre con los dipolos, las ranuras delgadas poseen anchos de banda pequenos, 
pero si se agrandan, por ejemplo mediante una especie de abocinamiento, se logran grandes anchos de 
banda. Una estructura de este tipo, construida 
sobre un sustrato dielectrico, se representa en la 
figura 7.8 y recibe el nombre de antena Vivaldi. 

Tambien se puede aumentar el ancho de banda 
de una guia y, en consecuencia, de una bocina, 
introduciendo longitudinalmente en el piano 
central de simetria dos crestas ( ridges , en 
ingles) que progresivamente van reduciendose 
al ir abriendo la bocina. En las bocinas 
linealmente polarizadas, que se derivan de una 
guia rectangular, las crestas se sitiian paralelas 
a la cara estrecha de la guia, mientras que en las 
bocinas duales en polarizacion, tanto las 
derivadas de guia cuadrada como de guia 
circular, se situan en dos pianos ortogonales. La 
figura 7.8 muestra un ejemplo de una bocina de 
banda ancha de este tipo. 
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Fig. 7.7 Agrupacion de dipolos de banda ancha para la difusion de TV (izquierda) y antena discono (derecha) 
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Fig. 7.8 Antena Vivaldi (izquierda) y bocina con doble cresta (derecha) 


7.4 Helices 
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Un tipo de antena que presenta un comportamiento de banda ancha es la helice, cuya geometria se 
representa en la figura 7.9. Una helice es el resultado de bobinar un hilo conductor sobre un cilindro 
de diametro constante. Los parametros geometricos de diseno de una helice son: su diametro, la 
separacion entre dos vueltas o paso de la helice, el nurnero de vueltas, el diametro del hilo y el sentido 
del bobinado (a derechas o izquierdas). La longitud de una vuelta de helice se puede relacionar con el 
diametro y el paso a partir del triangulo representado en la figura 7.9. 

En funcion de las dimensiones de la 
helice existen dos modos basicos de fun- 
cionamiento: el modo normal y el modo axial. 
En el modo normal el maximo de radiacion se 
produce en la direccion normal al eje de la helice 
(aqui normal hace referencia a perpendicular, 
ortogonal) y en el modo axial el maximo de 
radiacion se encuentra en la direccion del eje de 
la helice. 

Una helice opera en el modo normal 
cuando la longitud total del hilo empleado en 
bobinarla es mucho menor que X. La longitud 
de hilo necesaria para realizar una vuelta de 
helice es 

L = yjs 2 +(nD f ( 7 . 5 ) 

Si la helice tiene N vueltas, la condicion para que radie en modo normal es NL « X. 

El funcionamiento de la helice en modo normal puede explicarse del siguiente modo: debido a 
sus reducidas dimensiones todos los puntos de la misma pueden considerarse alimentados en fase. En 
este caso, la helice puede analizarse como una agrupacion de elementos (vueltas de hilo) alimentados 
en fase. Para que se cumpla la condicion de radiacion normal, la separacion entre los distintos 
elementos de la agrupacion debe ser pequena en terminos de X, lo que implica que el margen visible 
del factor de agrupacion es un intervalo pequeno y, por tanto, en el espacio real, el factor de agrupacion 


S 


71 D 



Fig. 7.9 Parametros geometricos de una helice 
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es practicamente isotropo, por lo que el 
diagrama de radiacion de una helice en 
modo normal coincide con el diagrama de 
radiacion de una sola vuelta de helice. 

Tal como se ha comentado anterior- 
mente, la distribucion de corriente en una 
vuelta de helice en modo normal es uni- 
forme en modulo y en fase. Atendiendo a la 
figura 7.10, una vuelta de helice tendra una 
corriente con componentes vectoriales segiin 

<jiyz.Es posible descomponer la vuelta de helice como la superposition de una espira y un dipolo 
elementales de diametro D y longitud S, respectivamente, antenas que ya se analizaron en el capitulo 
4, por lo que el campo radiado por una helice en modo normal de N vueltas es 


Fig. 7.10 Helice en modo normal 


E 6 = AH20jt 2 /— — IrsenO — 
* 4 A 2 r 

i —jkr 

E e = j N60nIS— sen0- 

A r 


(7.6) 


Notese que en la direccion del maximo (0 = Jt/2), el campo electrico tiene dos componentes 
ortogonales en cuadratura, lo que da lugar a una onda elipticamente polarizada con una relacion axial 



2 SX 
(kD)~ 


(7.7) 


Por tanto, es posible conseguir, en funcion de la geometria de la agrupacion, una polarization 
circular. El sentido de giro de la onda estara controlado por el sentido de giro de la helice, ya que el 
sentido de la corriente en la espira equivalente sera ±(j> , dependiendo del sentido en que este bobinada 
la helice. Esta antena presenta la misma directividad que el dipolo y la espira elementales y su principal 
inconveniente es que posee una resistencia de radiacion baja que, de forma aproximada, estara dada 
por la combinacion en serie de N dipolos elementales de longitud S y N espiras elementales de 
diametro D. La eficiencia de radiacion puede ser tambien baja, ya que las perdidas ohmicas del hilo 
empleado para realizar la helice pueden ser comparables a la resistencia de radiacion. 

Estas helices se emplean, en forma de monopolos, como antenas de los equipos de 
comunicaciones moviles de corto alcance conocidos como walkie-talkies y, sobre vehiculos, en las 
bandas bajas de comunicaciones moviles (27, 144 MHz). En este ultimo caso la longitud total de hilo 
es A/4 y la antena puede considerarse como un monopolo cargado inductivamente a lo largo de toda su 
longitud, lo que produce un alargamiento electrico y un aumento de su longitud efectiva. 

Los inconvenientes de la helice en modo normal no se presentan en la helice en modo axial, 
inventada por Kraus en 1946 y ampliamente utilizada en los primeros tiempos de las 
comunicaciones espaciales [Kraus'50]. Para que la helice radie en modo axial debe cumplirse que la 
antena tenga dimensiones comparables a X. Las condiciones geometricas para conseguir un 
funcionamiento optimo son 


3 C 4 

i < A < 3 (7-8) 

S = A/4 
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donde C es el perimetro, y vale nD, y S es el paso de la helice. El comportamiento de la helice en modo 
axial puede analizarse como una antena de onda progresiva. Experimentalmente se ha comprobado que 
una helice que cumpla estas condiciones (7.8) es una estructura que soporta una onda progresiva con 
una velocidad de fase, que depende de la geometria de la helice, inferior a la velocidad de propagacion 
en el vacio. Para una helice de dimensiones optimas la velocidad de fase es aproximadamente 0,8 veces 
la velocidad de propagacion en el vacio. La helice puede analizarse como una agrupacion en la que los 
elementos estan separados una distancia S y existe una fase progresiva dada por a = -k p L, donde k p es 
la constante de fase de la onda progresiva en la helice y L la longitud del hilo de una vuelta de helice; 
por lo tanto si se cumplen las condiciones (7.8) se tiene el siguiente desfase progresivo entre las 
distintas vueltas de la helice 


a = -k„L = - — Jc 2 + S 2 
p 0,8 * 


-kS - 8 


(7.9) 


es decir, ademas del desfase -kS, que corresponde a la condicion de radiacion axial, existe un desfase 
adicional -8, que depende de la geometria de la helice y de la velocidad de fase de la onda progresiva, 
pero que, sorprendentemente, para una helice optima (que cumpla la condicion dada por 7.8) este desfase 
adicional es aproximadamente -Jt/N, lo que resulta en una agrupacion superdirectiva bajo la condicion de 
Elansen-Woodyard. Por tanto, una helice en modo axial puede estudiarse como una agrupacion uniforme 
de Hansen- Woodyard en la que los elementos radiantes son vueltas de helice de longitud del orden de X. 
En este caso se trata de una agrupacion de grandes dimensiones y, por tanto, su diagrama de radiacion 
dependera en gran medida del numero de elementos (vueltas) que tenga, ya que en general el factor de 
agrupacion es mas directivo que el diagrama de radiacion de una vuelta de helice. 

El diagrama de radiacion de una vuelta de helice puede calcularse, de forma aproximada, como 
el de una espira plana circular de la misma area y perimetro, que para una helice en modo axial es del 
orden de X. Dado que para un numero grande de vueltas el factor de agrupacion es mas directivo que 
el diagrama de radiacion del elemento, solo interesa obtener el diagrama de radiacion del elemento en 
las direcciones proximas al maximo. A partir de la figura 7.11 se observa que en una vuelta de helice 
existe, para un instante de tiempo detenninado, una distribucion de corriente que se desfasa 360° a lo 

largo de toda la vuelta; por tanto existe una distribucion 
de carga positiva en la mitad de la vuelta y negativa en 
la otra mitad. Debido a estas distribuciones de carga 
existe un campo electrico practicamente perpendicular a 
la direction del eje de la helice, por lo que puede 
estudiarse la radiacion de la vuelta de helice como la 
radiacion de una apertura. Debido a la variation 
temporal de las corrientes que circulan por la helice, este 
campo gira dando lugar a una polarization circular. Para 
una helice cuyo eje este orientado segiin z, el campo 
radiado normalizado puede escribirse como 


+ + 

+ 

+ 

cof = 0 cof = 71 / 2 

Fig. 7.11 Aproximacion de una vuelta de helice en 
modo axial 



+ + 



Me) I 


v 


f n A 


sen 


v2 Nj 


COS0 


sen (At)// 2) 


sen(\|//2) 


= ffcS(cosO-l) 

v ' N 


(7.10) 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


n 


ANTENAS DE BANDA ANCHA 


En la practica, la relacion axial de la onda polarizada depende del niimero de vueltas, y puede 
calcularse de forma aproximada mediante 


RA = 


2N + 1 
2N 


Para una helice en modo axial la resistencia de radiacion vale aproximadamente 


(7.11) 


R r ~ 140— (7.12) 

X 

que teniendo en cuenta las condiciones (7.8) lleva a valores practicos de resistencia de radiacion entre 
100 y 200 ohmios. Una forma simple de alimentar una helice a partir de un cable coaxial es montar la 
helice sobre un piano de masa circular de diametro 1 o 2 X; el conductor interior del coaxial se conecta 
a la helice y la malla al piano de masa. Dado que la helice presenta una radiacion baja en la direccion 
posterior, el piano de masa perturba poco el diagrama de radiacion. 

El ancho de haz de la helice toma el valor 


y la directividad 


A0_ 


52 


3dB 


(C/X)y/NS/X 


(°) 


D = 


15N C S 


(7.13) 


(7.14) 


Con una helice en modo axial es 
posible cubrir margenes de frecuencias de 
casi una octava, tal como queda reflejado 
en (7.8), con una relacion axial de la onda 
radiada y una impedancia de entrada 
practicamente constantes. Una aplicacion 
clasica de las helices ha sido para 
transmitir y recibir las senales de control y 
telemetria de satelites artificiales. 
Habitualmente, estas senales se transmiten 
en las bandas de VE1F y UE1F, lo que 
aconseja emplear polarizacion circular 
para evitar perdidas por desacoplo de 
polarizacion debidas a la rotacion de 
Faraday. Las helices tienen ganancias 
tipicas que se situan entre los 10 y los 20 
dB. En la figura 7.12 se muestra un ejem- 
plo de helices destinadas a estos fines. 


Fig. 7.12 Helices para comunicacion espacial en VHF 
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Ejemplo 7.1 A una frecuencia de 10 GHz se construye una helice de N = 10 vueltas, perimetro C = X 
y angulo de avance a = 14°. 

El paso de la helice vale S = C tga = 0,25/, y la longitud del hilo en una vuelta L = C/cosa = 
= 1,03 A, de lo que resultan las siguientes dimensiones: 

C= 3 cm D = 0,95cm S =0,75 cm Z = 3,lcm NS = 7,5 cm 
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El diagrama de radiation se obtiene de (7.10) 


r(6) = 


sen (0,05 k ) cos 0 


sen (2,5 n (cos 0 - 1) - 0,5 n) 
sen (0,25 n (cos 0 - 1) - 0,05 7t) 


y sus parametros principales son: 


A0_3dB = 33° 
D = 15,7 dB 
RA = 1,1 



180 ° 


7.5 Antenas independientes de la frecuencia 

En todas las antenas analizadas hasta el momento, sus parametros (resistencia de radiacion, 
directividad, etc.) dependen de sus dimensiones: longitud, diametro, radio, etc., pero no en terminos 
absolutos sino en funcion de la longitud de onda. De esta forma, si se produce un escalado de una 
antena, por ejemplo se doblan todas las dimensiones, su comportamiento sera el mismo a la frecuencia 
mitad, ya que en este caso las dimensiones de la antena respecto a X son las mismas que en el caso 
original. A partir de esta consideracion Rumsey establecio el siguiente principio: una antena cuya 
geometria pueda ser descrita unicamente en funcion de angulos tendra un comportamiento 
independiente de la frecuencia, ya que su geometria no varia al realizar un escalado. Un ejemplo de 
este tipo de estructura es la linea biconica, que esta formada por dos conos colineales alimentados por 
sus vertices y defmida por su angulo de apertura. Sin embargo, para que esta linea sea autenticamente 
independiente de la frecuencia debe tener longitud infmita. En la practica, una realizacion real de la 
linea biconica debera incorporar unos terminales de alimentation y debera tener una longitud finita. 
Este problema es comiin a todas las estructuras independientes de la frecuencia y en la practica supone 
una limitation en el comportamiento frecuencial de estas antenas. Sin embargo, el comportamiento 
puede ser de banda muy ancha si la onda de corriente que se propaga en la estructura decae 
rapidamente al alejarse de los terminales de alimentacion. Esto puede conseguirse obligando a la 
estructura a radiar a lo largo del camino de las corrientes, de forma que la corriente disminuya por 
perdidas de radiacion. En este caso, al truncar la antena no se modifica sustancialmente la distribucion 
de corrientes en ella y por tanto su comportamiento queda inalterado. La linea biconica, por el 
contrario, es una estructura que presenta una corriente de amplitud constante y, por tanto, no se puede 
truncar y no es apta para realizar antenas de banda ancha. 

Para otro tipo de estructuras la corriente decae al alejarse del punto de alimentacion, de forma 
que a una cierta distancia de los terminales, en terminos de X, puede considerarse que la corriente es 
nula. Notese que, inevitablemente, este truncamiento supone limitar el comportamiento frecuencial de 
la antena, ya que si bien a una cierta frecuencia la corriente es practicamente nula en el extremo de la 
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antena, a frecuencias mas bajas el extremo de la antena estara mas proximo a los terminales en 
terminos de X y, por tanto, la corriente dejara de ser despreciable. Para que la antena sea util es 
necesario que disponga de unos terminales de alimentacion. Estos terminales, idealmente, deben 
comportarse como un punto de alimentacion; sin embargo, al aumentar la frecuencia tendran 
dimensiones apreciables respecto a la longitud de onda, por lo que dejaran de comportarse idealmente. 
De forma generica puede decirse que en la realization practica de una estructura independiente de la 
frecuencia la dimension de los terminales de alimentacion fija la frecuencia maxima de utilization, 
mientras que la dimension total de la antena esta relacionada con la frecuencia mas baja de 
funcionamiento. Estas limitaciones fisicas no son excesivamente restrictivas ya que, por ejemplo, 
puede pensarse en una antena con terminales de dimension 1 cm y dimension total de 1 m, lo que de 
forma aproximada proporcionaria un ancho de banda de relation 1:100, es decir, 2 decadas. 

Un concepto unido al enunciado del principio de Rumsey es el de antena autoescalable. Tal 
como se ha comentado anteriormente, si las dimensiones de una antena que presenta un cierto 
comportamiento a la frecuencia f se multiplican por una constante k, el comportamiento de la antena 
es el mismo a una frecuencia f/k. Por tanto, una antena sera independiente de la frecuencia si su 
geometria no varia al multiplicarse por un factor de escala k. En este caso se dice que la antena es 
autoescalable. Expresado de forma matematica, si la geometria de una antena plana se puede escribir 
en coordenadas polares en la forma 

r = F(<|>) (7.15) 

sera autoescalable si 

*^(<t>) = + (7.16) 

es decir, al multiplicar por una constante, la geometria de la antena es la misma, salvo una posible 
rotacion. Notese que una rotacion de la antena deja invariantes sus parametros (impedancia de entrada, 
directividad, etc.) y solo afecta a la polarization. Un ejemplo de geometria autoescalable son las 
espirales que se estudiaran en el siguiente apartado. 

Otro concepto empleado comiinmente en el diseno de antenas de banda ancha, pero 
independiente del concepto de autoescalable, es el de antena autocomplementaria. Para una estructura 
plana formada por conductores, la estructura complementaria es la que resulta de reemplazar el 
conductor por el vacio y viceversa, de forma que si se superpone una estructura y su complementaria se 
obtiene una lamina conductora continua. Una antena es autocomplementaria cuando ella y su 
complementaria tienen la misma forma. En la figura 7.13 se muestran distintos ejemplos de formas 
autocomplementarias. Para que sean autenticamente autocomplementarias las partes conductoras deben 
ser ilimitadas. Observese que los conceptos de autoescalable y autocomplementario son independientes. 
Por ejemplo, la estructura de la figura 7. 1 3b es autocomplementaria pero no autoescalable, la de la figura 
7.13a es ambas cosas, pero si el angulo de abertura no fuera 45° seria autoescalable pero no 
autocomplementaria. La generation de una estructura autocomplementaria puede realizarse de forma 
generica como se indica en la figura 7.13d, rotando tres veces 90° una curva cualquiera. 

Las impedancias de dos antenas complementarias estan relacionadas por 

Z a zr p (7.17) 

expresion que ya se encontro en el caso particular de un dipolo y de una ranura, pero cuya forma 
general se demuestra a partir de una extension a problemas electromagneticos del principio de Babinet 
[Jordan'68]. 
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Para una antena autocomplementaria, su 
impedancia y la de la complementaria son iguales, 
por tanto, 

Z a = Z c a omp = y = 60 tt Q = 188 £2 (7.18) 

Asi pues, una antena autocomplementaria 
tiene una impedancia independiente de la frecuencia 
dada por (7.18). 

Una antena independiente de la frecuencia no 
tiene por que ser necesariamente autocomple- 
mentaria, pero que lo sea tiene una serie de ventajas: 

► La realizacion practica presentara una 
impedancia mas constante con la frecuencia. 

► La antena es resonante y con un valor de 
impedancia manejable. 

► El valor de la impedancia de antena es conocido 
a priori y no es necesario calcularlo. 

Es por estos motivos que, cuando es posible, se emplean geometrias autocomplementarias en la 
realizacion de antenas independientes de la frecuencia. 


Fig. 7.13 Geometrias autocomplementarias 


7.5.1 Espirales 
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Una de la geometrias empleadas para la realizacion de antenas independientes de la frecuencia es la 
espiral. La espiral equiangular plana se define en coordenadas polares como 

r = Ae ai> (7.19) 

y es una curva autoescalable con cualquier factor de escala k, ya que 

Jfcr(<|>) = kAe ai> = = r (< |> + A(|>) (7.20) 

Teniendo en cuenta que r((|)+2jc) = r(ty)e a2lt , al termino e“ 2n se le denomina el factor de expansion 
de la espiral y toma, en la practica, valores menores de 10 (tipicamente en torno a 4). 

Una antena espiral puede formarse a partir de cuatro espirales 
convenientemente rotadas. En la figura 7.14 se muestra una 
realizacion de la misma. La antena puede ser autocomple- 
mentaria o no, dependiendo de cuanto esten rotadas las 
diferentes espirales que la definen. Cuando el angulo de 
rotacion es n/2, como en la figura 7.14, la antena es autocom- 
plementaria. 

La espiral debe truncarse cuando la longitud del brazo 
sea aproximadamente X, condicion que logicamente debe 
cumplirse a la frecuencia mas baja de funcionamiento. El 
comportamiento de la antena puede mejorarse si los brazos de 
la espiral se terminan de forma gradual, tal como se muestra en 
Fig. 7.14 Antena espiral equiangular plana la figura 7. 14. 
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Un problema comiin a todas las antenas de 
gran ancho de banda es el de alimentarlas 
correctamente dentro de todo el margen de 
frecuencias de funcionamiento. La antena espiral 
equiangular plana debe alimentarse de forma 
equilibrada, es decir, por cada uno de los brazos de 
la espiral debe circular una corriente de la misma 
amplitud. La linea de transmision que permite cubrir 
grandes anchos de banda sin perdidas por radiacion 
es el cable coaxial, pero tiene el inconveniente de 
que se trata de una linea no equilibrada. Si se 
conecta directamente el conductor interno del 
coaxial a un brazo de la espiral y el conductor externo al otro brazo la alimentacion sera asimetrica, 
debido a la corriente que circulara por la parte externa del coaxial. 

Una manera de realizar un simetrizador es llevar el cable coaxial de alimentacion a los 
terminales de forma que el conductor externo del coaxial este conectado continuamente a uno de los 
brazos de la espiral. En el punto de alimentacion se conecta el conductor interno del coaxial al otro 
brazo de la espiral (figura 7.15). De este modo la corriente que circula por la parte externa de la malla 
del coaxial es, de hecho, la misma que circula por el brazo de la espiral; como la longitud del brazo de 
la espiral se elige de forma que en su extremo la corriente sea despreciable y, por tanto, el truncamiento 
de la antena no afecte a sus caracteristicas de radiacion, no existiran corrientes por la parte externa del 
coaxial una vez abandone el brazo de la antena. Para 
conservar la simetria de la antena se puede colocar 
otro coaxial en el otro brazo de la espiral. La 
dimension de los terminales de alimentacion fija la 
frecuencia maxima de funcionamiento, ya que 
cuando la distancia entre los terminales empieza a 
ser comparable a la longitud de onda (d > A./10) 
existe un desfase entre los dos brazos. 

La espiral equiangular plana presenta un 
diagrama de radiacion de campo del tipo cos 0, donde 
9 es el angulo que forma la normal al piano de la antena 
y la direccion de observacion. Por tanto, presenta nulos 
de radiacion en las direcciones que deberian estar 
ocupadas por la antena infmita y radia por igual en las 
dos direcciones normales al piano de la antena. La 
polarizacion es circular dentro del ancho de banda de 
funcionamiento, incluso para angulos bastante alejados 
de la direccion del maximo. En la practica se consiguen 
sin excesiva dificultad disenos que cubren una decada 
de frecuencias. Notese que esta antena, ademas de ser 
de banda ancha, tiene un diagrama poco directivo y 
esta polarizada circularmente, por lo que es una antena 
especialmente indicada para recibir senales de 
procedencia, polarizacion lineal y frecuencia 
desconocidas en actividades de control del espectro 

electromagnetico. Fig. 7.16 Espirales conicas 



al generador 



Fig. 7.15 Alimentacion de la espiral equiangular plana 
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En ciertas aplicaciones es necesario disponer de una antena de banda ancha, pero con un 
diagrama de radiacion unidireccional; por ejemplo, si se desea emplear como alimentador de un 
reflector. La caracteristica de radiacion bidireccional de la espiral equiangular plana puede eliminarse 
montandola sobre una cavidad; sin embargo, esta es una solucion de banda estrecha y suele ser 
necesario introducir absorbentes dentro de ella para mejorar la respuesta frecuencial. Una 
configuracion de banda ancha que presenta un diagrama unidireccional es la espiral conica. La antena 
se construye montando los dos brazos de la espiral sobre un cono. La geometria continiia siendo 
autoescalable y puede hacerse autocomplementaria. El angulo que forma la generatriz del cono con el 
eje es tipicamente de unos 15 grados, y se obtienen relaciones delante-atras del orden de los 15 dB. En 
la figura 7.16 se muestra una realizacion de esta antena. Las caracteristicas son similares a las de la 
espiral plana, excepto que presenta un diagrama unidireccional en la direction del vertice del cono. Se 
alimenta de la misma manera que una espiral plana. 

Es conveniente observar el paso de una helice a una espiral conica para comprender mejor su 
comportamiento independiente de la frecuencia. En una helice hay dos dimensiones fijas que limitan 
el ancho de banda: el perimetro C y el paso S; en la espiral conica ambas se hacen variables, por lo que 
esta limitation se elimina y queda la estructura definida unicamente por angulos. 

Ejemplo 7.2 Una espiral que tenga que cubrir un ancho de banda de 1:10, con frecuencia inferior de 
2 GElz y superior de 20 GElz, tendra un factor de expansion dependiente del niimero de 
vueltas que queramos incluir en la espiral. Si tomamos este niimero como 2, tendremos 
para los radios interior y exterior de la espiral 

alimentacion: cf> = 0 , r int = R 0 

exterior: (|> = 4jr, r ext = R 0 e a4n = 10 R 0 

de donde resulta a = 0,183 y el factor de expansion 

e a2n = VIO = 3,16 

A la frecuencia inferior tendremos A, inf = 15 cm y a la superior A, = 1,5 cm. Si tomamos 
los radios exterior e interior como la cuarta parte de estas longitudes de onda tendremos 

r int = 3,75 mm, r ext = 3,75 cm 

Teniendo en cuenta la termination de la espiral, se observa que el diametro de la antena 
estara en torno a 10 cm. La region mas critica es la zona de la alimentacion, que tendra 
que ser realizada con gran precision. 

Como el diagrama de campo de la espiral es del tipo cos 0, resulta una directividad D = 3 
(4,8 dB) y una polarization practicamente circular. 


7.6 Antenas logoperiodicas 

Las estructuras autoescalables cumplen el principio de Rumsey y por tanto son aptas para realizar 
antenas independientes de la frecuencia. Considerese inicialmente la configuracion plana de la figu- 
ra 7.17a. Esta es una estructura autoescalable, y en el caso de que (3 = 90°, es autocomplementaria. 
Sin embargo, tiene una amplitud de corriente total constante en funcion de la distancia a los terminales, 
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por lo que al truncarla aparecera una 
onda estacionaria y la antena dejara de 
ser independiente de la frecuencia. Si a la 
estructura se le anaden discontinuidades, 
tal como se indica en la figura 7.17b, la 
radiacion aumentara, de fonna que la 
corriente decrecera con la distancia y 
sera posible truncarla. La estructura de la 
figura 7.17b puede realizarse auto- 
complementaria si a = 135° y (3 = 45°; 
sin embargo no es autoescalable de 
forma continua, ya que aparecen las 
dimensiones R n -los radios donde se 
practican las hendiduras- y, por tanto, no 
sera apta para realizar una antena 
independiente de la frecuencia. 

Si los radios R n se eligen de forma que se mantenga entre dos consecutivos una 
constante x 




Fig. 7.17 Estructura logoperiodica 


R„ 


T = 


R„ 


< 1 


relacion 

(7.21) 


resulta una antena autoescalable, siempre que se aplique un cambio de escala k de valor 

k = x"'; m = ±1, ±2, ±3... (7.22) 

y, por tanto, el comportamiento de la antena a dos frecuencias distintas f y f m , relacionadas por 

fm = t"/o (7.23) 

es el mismo. Si se toman logaritmos en la expresion anterior se obtiene que 

log /„, = wlogx + log/o (7.24) 

es decir, si se representa graficamente cualquier parametro de la antena en funcion del logaritmo de la 
frecuencia, se observara que presenta un comportamiento periodico cuyo periodo es logx. Es por este 
motivo que a estas estructuras se las llama logoperiodicas. Notese que una antena logoperiodica no 
seria de banda ancha si los parametros de la antena variasen dentro de un periodo mas de lo permisible. 
En general todas las estructuras logoperiodicas responden al modelo de la figura 7.17b, en la que existe 
una celda basica que se repite multiplicando todas las dimensiones de la celda anterior por un factor 
de escala. 

Es inmediato comprobar que una espiral tambien es logoperiodica. Partiendo de (7.19) se tiene 


p _ p a(<ti-2nn) 

y entre dos radios consecutivos resulta 

x = = e~ 2lza 


(7.25) 


(7.26) 


La primera antena logoperiodica que se construyo es la indicada en la figura 7.17b. Es 
autocomplementaria, por lo que presenta una impedancia de entrada de 188 D. y radia 
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Fig. 7.18 Distribucion 
estructura trapezoidal 


d) 


de cargas en la 


bidireccionalmente en la direccion perpendicular al piano de la 
antena con polarizacion lineal en el sentido de los dientes. Estos 
son precisamente los que producen la radiacion y la region 
activa de la antena a una frecuencia es el conjunto de celdas en 
las que la longitud de los dientes es del orden de A/4. En la 
figura 7.18 se incluye una forma trapezoidal que tiene 
practicamente las mismas caracteristicas que la antena curva. 

La estructura de la figura 7.18, por ejemplo, radia debido 
a las discontinuidades (dientes o hendiduras), que fuerzan a un 
cambio en la direccion de la corriente que circula por ella. Estos 
cambios de direccion implican que en las discontinuidades se 
produzcan acumulaciones de carga; la corriente que circula por 
el borde de la estructura sufre giros a derecha e izquierda 
debido a la existencia de las hendiduras. Por simetria, si 
suponemos un cierto valor para la divergencia de la corriente en 
los giros a la derecha, la divergencia de la corriente sera de 
signo opuesto en los giros a la izquierda. A partir de la ecuacion 
de continuidad se establece que se producen acumulaciones de 
carga oscilantes en las discontinuidades. Estas acumulaciones 
son de signo opuesto para los giros a derecha e izquierda, de forma que en la estructura trapezoidal se 
produce una distribucion de carga que oscila con el tiempo, que para un instante determinado tiene la 
distribucion de la figura 7.18. 

Las partes horizontales de la estructura presentan una distribucion de carga similar a la de los 
brazos de dipolos, es decir, carga opuesta en los extremos, mientras que las corrientes radiales no 
radian. Por tanto, la radiacion desde el punto de vista de polarizacion es igual a la del dipolo; por otra 
parte es facil comprender que la maxima radiacion se produce cuando la profundidad de la hendidura 
es aproximadamente A/4, ya que en este caso la estructura es resonante. 

Es posible obtener un diagrama unidireccional si se doblan los dos brazos de la antena sobre 
si mismos, tal como se muestra en la figura 7.19. El diagrama de radiacion presenta un maximo en 
la direccion del vertice, y se mantienen las caracteristicas de la antena para angulos 60°> \|/ >30°. 
La directividad en este caso es de unos 8 a 10 dB y los anchos de banda que se consiguen son de 
una decada. 

La antena de la figura 7. 17b admite una serie de simplificaciones que, sin afectar notablemente 
a su comportamiento, facilitan su construccion (se muestran en la 
figura 7.20). Experimentalmente se ha comprobado que la corriente 
en la estructura trapezoidal se propaga principalmente por el borde de 
la misma, por lo que no es necesario realizar la antena con una lamina 
conductora, sino que puede hacerse con hilo conductor, tal como se 
indica en la figura 7.20b, o de forma mas simplificada todavia en 
zigzag, como se muestra en la figura 7.20c. Con cualquiera de estas 
configuraciones la antena puede plegarse para obtener un diagrama 
unidireccional como se hace en la figura 7.19. 

Estas antenas se utilizan tambien como alimentadores de 
reflectores parabolicos. En la figura 7.21 se muestra una agrupacion 
de 4 reflectores, iluminados por una combinacion de antenas 
Fig. 7.19 Antena logoperiodica logoperiodicas trapezoidales ortogonales, plegadas en la forma 
unidireccional representada en la figura 7.19. 
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En la figura 7.22 se muestra una antena 
logoperiodica basada en la configuracion de la figura 
7.20c. Se trata de cuatro brazos dispuestos en un 
piano y rotados 90°. La estructura es autocom- 
plementaria y de hecho se trata de dos antenas 
dispuestas ortogonalmente. Dado que la polarizacion 
de cada una de ellas es lineal, desfasando 
adecuadamente la serial de cada una de las antenas, es 
posible obtener polarizacion circular. 

Otra configuracion de antena logoperiodica es Fig. 7.20 Distintas configuraciones para antenas logo- 
la agrupacion logoperiodica de dipolos. La geometria periodicas 
de esta antena se muestra en la figura 7.23. De hecho 

esta basada en la estructura trapezoidal de la figura 7.20b, pero realizada directamente con dipolos, lo 
que desde el punto de vista de construccion y transporte de la misma ofrece ventajas, ya que es una 
estructura desmontable. Esta formada por una agrupacion no uniforme de dipolos, de forma que todas 
las dimensiones que definen la agrupacion se escalan por el factor de escala T. 



T 


R„ 


R„ 




< 1 


(7.27) 


Ademas del factor de escala la 
agrupacion logoperiodica esta definida por 
el angulo a; tambien se define un tercer 
parametro, el espaciado relativo 0 


0 



1 - T 
4tga 


(7.28) 



si bien, tal como se pone de manifiesto en 
(7.28), de estos tres parametros solo dos son 
independientes y bastan para definir 
completamente la agrupacion de dipolos. 

En la practica no se escalan todas las 
dimensiones de la antena y, habitualmente, 
el diametro de los dipolos y la separacion de 
los terminales de alimentacion se mantienen 

constantes para todos los elementos o, en ciertos casos, se modifican 
de forma escalonada para grupos de varios elementos; por ejemplo, se 
realiza una agrupacion de 10 elementos con dipolos de 2 grosores 
distintos. 

La agrupacion logoperiodica se alimenta por el vertice. Para 
conseguir resultados optimos es necesario cruzar los cables de 
alimentacion de forma que cada dipolo este alimentado con un desfase 
adicional de n al introducido por la linea de transmision (figura 7.24a). 
La forma habitual de alimentar una agrupacion logoperiodica es a 
partir de un cable coaxial; una forma simple de realizar la alimentacion 
cruzada y a la vez incluir un simetrizador esta representada en la figura 


Fig. 7.21 Antenas logoperiodicas trapezoidales dobladas usadas 
como alimentadores de un reflector 


Fig. 7.22 Antena logoperiodica de 
cuatro brazos 
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Fig. 7.23 Agrupacion logoperiodica de dipolos 





b) 


Fig. 7.24 Alimentation de una agrupacion logoperiodica 


7.24b. El funcionamiento de la agrupacion 

logoperiodica puede entenderse de la siguiente 

manera: a una frecuencia determinada, el dipolo que 

sea resonante ( L n ~ h / 2) radiara la mayor parte de 

la potencia que transporta la linea de transmision. 

Los dipolos de longitud mayor actiian de reflectores 

mientras que los de longitud menor de directores, de 

forma analoga a la antena Yagi. De esta forma el 

diagrama de radiacion presenta el maximo en la 

direccion del vertice. La zona donde se produce la 

radiacion se denomina region activa de la antena y 

estara formada por aquellos dipolos cuya longitud 

sea aproximadamente XI 2 a la frecuencia de trabajo. 

La zona activa se desplaza a lo largo de la antena en 

funcion de la frecuencia. Dado que el elemento 

radiante es un dipolo, la polarizacion es lineal. A 

partir de este razonamiento se 

comprende que el ancho de banda de 

una agrupacion logoperiodica estara 

fijado por la longitud del dipolo mas 

largo y la del mas corto. 

El diseno de una agrupacion 

logoperiodica se basa en gran parte en 

el empleo de curvas y tablas que se 

han obtenido de forma empirica o 

bien mediante modelos aproximados. 

En primer lugar, dado el margen de 

frecuencias que se debe cubrir, se 

determina la longitud de los dipolos 

mas cortos y mas largos, de forma que 

T = t 1 
^min /V 1 ,v 'sup 

7 - 7 7 < 7 ' 29 ) 

i- 1 max ^ 2 '''inf 


donde X mr corresponde a la longitud de onda a la frecuencia inferior de la banda y X sup a la frecuencia 
superior de la banda. Las constantes k, y k, se pueden consultar en tablas o en primera aproximacion 
pueden tomarse como 0,5. El numero de elementos de la agrupacion y el ancho de banda estan 
relacionados por el factor de escala T. Si N es el numero de elementos de la agrupacion se cumple que 


L m dx _ x ~ (TV— 1) _ k 2 X in f _ ^ ./sup - ] 

L min ^sup finf 

(7.30) 

\og(kB) 

N ~ 5V ’ +1 

(7.31) 

l°g(T) 


k ~ 1,1 + 7,7(1 - x) 2 cotga 

(7.32) 


donde B es el ancho de banda relativo de la agrupacion, y k es un factor que tiene en cuenta que la zona 
activa de la antena tiene una cierta anchura y que, por tanto, es necesario que el elemento mas corto de 
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la agrupacion sea menor que )J2 a la 
frecuencia mayor y que el elemento 
mayor sea mas largo que A./2 a la 
frecuencia menor, de forma que el diseno 
se realiza para una antena de ancho de 
banda mayor. El factor de escala y el 
espaciado relativo determinan la directi- 
vidad de la agrupacion. En la figura 7.25 
se muestra una grafica obtenida por 
Carrel (modificada por Johnson ‘84 para 
corregir un error de la figura original) que 
relaciona estos dos parametros con la 
directividad. 

Una vez determinados 0 y x se 
encuentra automaticamente a a partir de 
la ecuacion (7.28), con lo cual quedan 
totalmente determinadas las caracteris- 
ticas de la agrupacion. La longitud total 
de la agrupacion puede encontrarse 
mediante simples consideraciones geo- 
metricas, y tiene el valor 


L = R) - R 



Factor de escala x 


Fig. 7.25 Directividad de una agrupacion logoperiodica de dipolos en 
funcion de a y X (R. Carrel, The design of log-periodic dipole antennas, 
IRE Int. Conv. Rec., © 1961 IRE (ahora IEEE)) 


2tga 


( J-'max L min ) 


(7.33) 
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Ejemplo 7.3 Para estimar las caracteristicas de una agrupacion logoperiodica de dipolos que cubra 
las bandas III, IV y V de TV tendremos, en primera aproximacion, suponiendo que las 
longitudes maxima y minima de los dipolos en los limites de la banda son X/2, 


fillf 

fsup 

^inf 

^-sup 

B 

k 

Emin 

Lmax 

174 MHz 

850 MHz 

172 cm 

35 cm 

4,9 

1 

17 cm 

86 cm 


Para un diseno con una directividad de 9 dB mas correcto tendremos, tomando los 
valores optimos de la figura 7.25 y las expresiones (7.29) a (7.33), 


X 

a 

a 

k 

ki 

k 2 

Emin 

Lmax 

N 

L 

0,865 

0,156 

12,2° 

1,75 

0,29 

0,52 

10 cm 

89 cm 

16 

184 cm 


Las agrupaciones logoperiodicas son estructuras bidimensionales que proporcionan haces 
unidireccionales con directividades del orden de 10 dB. Habitualmente a bajas frecuencias se prefiere 
el uso de estas antenas frente al empleo de helices o espirales conicas, que son estructuras 
tridimensionales y por tanto mucho mas voluminosas, a no ser que el empleo de polarization circular 
sea un requisito imprescindible. Es habitual el uso de agrupaciones logoperiodicas en enlaces 
ionosfericos en la banda de HF. Tambien pueden emplearse como alimentadores de reflectores y en el 
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caso de requerirse polarization circular pueden montarse dos agrupaciones ortogonales. Si ambas son 
iguales, han de excitarse en cuadratura de fase para lograr polarizacion circular, lo que requiere el uso 
de circuitos desfasadores o de hibridos de banda ancha. Se puede evitar su uso montando ambas 
agrupaciones sobre una linica linea y escalando una de ellas un factor Jx respecto a la otra, lo que 
produce un desfase de 90° en su campo radiado en toda la banda de frecuencias. 


7.7 Antenas fractales 

Algunas formas fractales tienen unas propiedades geometricas que permiten construir antenas con un 
comportamiento multifrecuencia. Ciertas formas fractales ideales son autosimilares. De forma intuitiva 
un objeto es autosimilar cuando esta formado por copias de el mismo a una escala mas reducida. Un 
ejemplo clasico de geometria fractal autosimilar es la alfombra de Sierpinski. 






Fig. 7.26 Construction de la alfombra de Sierpinski 
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80 cm 

Fig. 7.27 Realization de un monopolo de Sierpinski (Puente’97) 


En la figura 7.26 se muestra el proceso de 
construction de la alfombra de Sierpinski 
truncada a cinco iteraciones, notese que la 
forma general se reproduce dentro del mismo 
objeto con dimensiones mas pequeiias. El 
objeto resultante no es autoescalable en el 
sentido defmido en la seccion 7.5, pero su 
estructura geometrica sugiere que el compor- 
tamiento de la antena debe mostrar cierto 
comportamiento logoperiodico, ya que la 
geometria de la antena se replica dentro de 
ella misma escalada por un factor 2. La 
verificacion experimental de este concepto es 
concluyente respecto al comportamiento 
logoperiodico de esta antena. La figura 7.27 
muestra la realizacion de un monopolo de 
Sierpinski con una altura de 8,9 cm. La 
medida del coeficiente de reflexion a la 
entrada, figura 7.28, muestra bandas de 
adaptation a 0,52, 1,74, 3,51, 6,95 y 13,89 
GHz, es decir, excepto la primera banda que 
esta afectada por el truncamiento de la 
antena, las frecuencias centrales de cada 
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banda estan espaciadas por un factor 2. Del analisis numerico de la estructura es posible obtener la 
distribucion de corrientes en la antena. En la figura 7.29 se puede observar como efectivamente en cada 
una de las bandas la distribucion de corrientes en la estructura tiende a parecerse, aunque afectada por 
un factor de escala. El resultado final es que la antena presenta en cada banda diagramas similares. En 
la figura 7.30 se muestra la similitud entre los diagramas medidos. El empleo de geometrias fractales 
para el desarrollo de antenas representa una aportacion novedosa y original con aplicaciones entre otras 
al desarrollo de antenas multibanda para comunicaciones moviles. 



Fig. 7.28 Coeficiente de reflexion sobre 50 £2 del monopolo de Sierpinski 
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Fig. 7.29 Densidad de corriente sobre el monopolo de Sierpinski en Fig. 7.30 Intensidad de campo radiado en la 

las cuatro bandas superiores (la primera banda no es significativa ya componente ^((j) = 90°) en el piano vertical de la 

que esta afectada por el truncamiento de la estructura) antena para las cuatro bandas superiores 
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Cuestiones 

7.1 Si en una antena de onda progresiva de hilo largo (Beverage) se aumenta la longitud del hilo: 

a) La impedancia de entrada aumenta. 

b) La impedancia de entrada disminuye. 

c) La direccion del maximo se aproxima a la horizontal. 

d) La direccion del maximo se aproxima a la vertical. 

7.2 Un hilo recto de longitud 10 X soporta una onda progresiva. ^Cual de las siguientes afirma- 
ciones es incorrecta? 

a) Radia polarizacion lineal. 

b) Posee un nulo en la direccion del hilo. 

c) El maximo de radiacion se situa en el piano perpendicular al hilo. 

d) La directividad es mayor que la del mismo hilo con una distribucion sinusoidal de corrientes. 

7.3 ( ;Cual de las siguientes afirmaciones para un disefio tipico de una antena rombica es incorrecta? 

a) Longitud de cada brazo de 2 a 7 A. 0 . 

b) Z cnt de 400 a 800 Q. 

c) NLPS de 5 a 10 dB. 

d) Ancho de haz de 2° a 4°. 

7.4 Para una helice funcionando en modo axial, / cual de las siguientes afirmaciones es falsa? 

a) Al aumentar el numero de vueltas, la relacion axial de la onda transmitida aumenta. 

b) Al aumentar el numero de vueltas la directividad aumenta. 

c) El diagrama de radiacion es unidireccional. 

d) El perimetro de cada una de las vueltas es del orden de una longitud de onda. 

7.5 El ancho de banda de una helice en modo axial de diametro 5 cm es: 

a) 1,4 -2,5 GHz b) 2,8 - 5,4 GHz 

c) 4,5 -8 GHz d) 9 -18 GHz 

7.6 Una helice posee una relacion axial de 1,1. El nivel de polarizacion cruzada valdra: 

a) - 1 1 dB b) -13,2 dB c) -26,4 dB d) -39,6 dB 

7.7 Para una antena autoescalable con dimensiones infinitas, ^cual de los siguientes parametros no 

es independiente de la frecuencia? 

a) La impedancia de entrada. 

b) El tipo de polarizacion. 

c) La directividad. 

d) La temperatura de ruido. 

7.8 En la realizacion de antenas independientes de la frecuencia, las configuraciones 
autocomplementarias ofrecen las siguientes ventajas: 

a) Mayor pureza de polarizacion. 

b) La antena es siempre resonante. 

c) Se obtienen diagramas unidireccionales. 

d) Su construccion es mas simple. 
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7.9 Indique cual de las siguientes caracteristicas no es obtenible en una antena espiral equiangular plana: 

a) Autoescalable. b) Autocomplementaria. 

c) Gran ancho de banda. d) Polarizacion lineal. 

7.10 Para una espiral que funciona en la banda de 3 a 30 GHz, ^cual de las siguientes afirmaciones 
es falsa? 

a) La directividad se mantiene constante. 

b) La impedancia de entrada se mantiene constante. 

c) La relacion axial se mantiene constante. 

d) La temperatura de antena se mantiene constante. 

7.11 La relacion entre los radios de la zona de alimentacion y maximo de una espiral equiangular es 
de 10, y el numero de vueltas de la espiral es de 15. El ancho de banda sera: 

a) 10% b) 1 5% c)l:10 d)l:15 

7.12 Una espiral conica: 

a) Siempre es autocomplementaria. b) Tiene un diagrama de radiacion unidireccional. 

c) No es autoescalable. d) Radia polarizacion lineal. 

7.13 ( ',Cual de las siguientes afirmaciones para una antena espiral equiangular conica es incorrecta? 

a) Produce polarizacion circular. b) Posee un diagrama bidireccional. 

c) Es de banda ancha. d) Posee directividad baja. 

7.14 A1 aumentar el factor de escala t en una agrupacion logoperiodica de dipolos: 

a) La respuesta en frecuencia se hace mas plana. 

b) El numero de elementos disminuye. 

c) La impedancia de entrada tiende a la de la linea de transmision que la soporta. 

d) La polarizacion tiende a circular. 

7.15 El diagrama de radiacion de una agrupacion logoperiodica de dipolos es, en su banda de trabajo: 

a) Unidireccional hacia el vertice. 

b) Unidireccional hacia el dipolo mas largo. 

c) Bidireccional. 

d) Conico en la direccion del vertice, pero con un nulo en el eje de la agrupacion. 

7.16 La impedancia de entrada de una antena logoperiodica, realizada con un factor de escala x = 0,5, 
posee en escala logaritmica (log f) una periodicidad en frecuencia de valor 

a) 0,3 b) 0,5 c) 1 d) 2 

7.17 Se necesita una antena con ganancia 10 dB, ancho de banda 10:1 y polarizacion lineal. ^Cual 
elegiria? 

a) Espiral equiangular. b) Antena rombica. 

c) Agrupacion logoperiodica de dipolos, d) Antena de onda progresiva. 

7.18 ( ',Cual de las siguientes antenas puede alcanzar mayor directividad? 

a) Helice en modo axial. b) Helice en modo normal, 

c) Espiral equiangular. d) Monopolo de 5A./8. 
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7.1 La antena de hilo largo de la figura se alimenta con una corriente de entrada I 0 . La linea de 
transmision formada por el hilo y el piano de tierra tiene una impedancia caracteristica Z 0 y una 
constante de propagacion [3. 

a) Hallar la expresion del campo radiado por la antena sin considerar el efecto del suelo (hilo de 
corriente de longitud C aislado en el espacio). 

b) Representar el diagrama del caso anterior, normalizando en dB, para ( = Ik y (3 = k, en el 
margen angular 0< 0<5O°. Para ello hallese en primer lugar la posicion de los nulos y formese 
una tabla de valores con incrementos de 5°. Indiquese la direccion del maximo y el nivel de 
lobulo principal a secundario. 

c) El efecto de la tierra puede considerarse en primera aproximacion como el efecto de un 
conductor perfecto, piano e infinito. Si la direccion del maximo de radiacion para el hilo aislado 
es 0 m , encuentrese la expresion de la altura h para que el maximo de la agrupacion resultante al 
considerar el efecto del suelo tambien sea 0 m . 

d) Para la antena del problema escribase la expresion del campo radiado en coordenadas esfericas 
considerando el efecto del suelo y cumpliendose la condicion del apartado c. Encuentrese en 
este caso el nivel de lobulo principal a secundario en el piano xz. 


I(z) 


////////////////////////////- z 0 = z L 

7.2 Una antena lineal de longitud C =10 X tiene una distribucion de corriente 


n <//2 

[0 \z\> ill 

a) Obtener su vector de radiacion y representar los campos radiados, identificando el lobulo 
principal y la posicion de los primeros ceros. 

b) ( ' ; Cual sera el ancho de haz a -3 dB y la directividad de esta antena? 


7.3 Se pretende disenar una antena lineal para un radar de exploracion, entendiendo por angulo de 
apuntamiento, 0 O , el formado por el haz principal (que tiene simetria de revolucion en tomo al 

eje z) con el eje z. Si se supone una corriente con una distri- 
bucion de amplitud uniforme y una distribucion de fase 
sintetizable, 7(z) = I Q -e jaz , calcular: 

a) La pendiente a de la distribucion de fase en funcion del 
angulo de apuntamiento 0 O . 

b) La dimension lineal (, en terminos de X, para tener una 
resolucion de 5° (ancho de haz a -3 dB) en la direccion 0 O = 90°. 

c) El ancho de haz a -3 dB en funcion de 0 O (sugerencia: 
aproximar en tomo a 0 O mediante un desarrollo de Taylor). 

d) La dependencia de la directividad con 0 O . 
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7.4 Se pretende disenar una agrupacion logoperiodica de dipolos que funcione en el margen de 
frecuencias de 100 MHz a 1.000 MHz, con una directividad de 7 dB. Se debe utilizar la figura 
7.25. 

a) Elegir las constantes de escala (x) y de espaciado relativo (a), de forma que el diseno sea 
optimo. 

b) Calcular el semiangulo en el vertice (a). 

c) Calcular la longitud del dipolo mas largo. 

d) Calcular la longitud del dipolo mas corto. 

e) Obtener una expresion para el numero de dipolos (N) en funcion de X y del ancho de banda. 

f) Dibujar la forma de interconectar los dipolos con el generador, indicando el balun que se va a utilizar. 


K='K- 

R n = T K 
d = x d„ , 


L, = k, \ 

kj = cte. de truncacion a la frecuencia inferior 
k N = cte. de truncacion a la frecuencia superior 
kj= 1,01-0, 591x, k N =0,224 
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Metodos numericos 


8.1 Introduccion 

Los metodos de analisis y las tecnicas de disefio de antenas que se han presentado en los capltulos 
anteriores son, en general, aproximaciones que proporcionan resultados aceptables para muchas 
aplicaciones practicas. Sin embargo, es posible conocer con mayor exactitud las caracterlsticas de 
radiacion mediante la realization de medidas experimentales (capltulo 9) o bien mediante la resolution 
numerica del problema electromagnetico. 

En este capltulo se presentan algunos de los metodos numericos mas utilizados en el analisis de 
antenas. El objetivo es la solucion de las ecuaciones de Maxwell (u otras ecuaciones derivadas de ellas) 
con las condiciones de contomo impuestas por la geometria de la antena. 


8.1.1 Planteamiento de la solucion 

La solucion analitica del problema solamente es posible para algunas geometrias muy particulares, 
llamadas canonicas, en las que las condiciones de contomo se aplican a superficies con alguna 
coordenada constante en un sistema de coordenadas en el que la ecuacion de onda sea separable. 
Ademas, el medio comprendido entre estas superficies debe ser homogeneo. Ejemplos tipicos son las 
soluciones modales para guias de onda rectangulares o cilindricas y la difraccion de una onda incidente 
por objetos cilindricos o esfericos. 

Como las antenas en general no responden a este tipo de geometria, no es posible una solucion 
analitica exacta y es necesario recurrir a la solucion numerica del problema. Esta solucion suele 
realizarse a traves de los siguientes pasos: 

1) Formulation del problema electromagnetico : en general, se parte de las ecuaciones de Maxwell, 
de la ecuacion de onda o de algunas ecuaciones integro-diferenciales derivadas de ellas. 

2) Discretization de la formulation matematica : como el calculo numerico mediante ordenador 
solo puede procesar numeros y no funciones, es necesario discretizar en vectores numericos 
todas las funciones y los resultados de aplicar los operadores integro-diferenciales sobre las 
funciones. Asi, se transfonna un sistema de ecuaciones funcionales en un sistema de ecuaciones 
algebraicas de dimension finita, que puede resolverse mediante un ordenador. 
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3) Discretization de las condiciones de contorno : solo es posible imponer exactamente las 
condiciones de contomo cuando la geometria del problema tiene formas canonicas. En general, 
es necesario discretizar la superficie (lo cual conduce al problema dificil del modelado 
geometrico de solidos) y ademas imponer de forma aproximada las condiciones de contomo 
sobre el modelo. Para ello, es comun utilizar alguno de los siguientes metodos: 

a) Imponer las condiciones de contomo ( CC) exactamente en un conjunto finito de puntos r m 
de la superficie del modelo: 


CC (^caicuiadols ^ t e 6rico\ s m ^ ^- 1 ) 

Este metodo se conoce con el nombre de colocation [point-matching ). 

b) El metodo de minimos cuadrados no impone la condicion de contomo exactamente en 
ningiin punto, sino que hace minimo el error cuadratico medio 


\}cC{h) calculad o-CC(r) te6r J ds 


-imimmo 


(8.2) 


La minimizacion directa del error puede llevarse a cabo, por ejemplo, mediante el metodo 
del gradiente conjugado. 

c) Otra opcion es hacer nulo el error (o residuo) ponderado con unas ciertas funciones peso W m . 


f (CC(F) , . , - CC(r) , . )-W m (r)dS = 0 m = 1 ■■■ M (8.3) 

Este es el metodo de los residuos ponderados o de los momentos. Con la eleccion adecuada 
de las funciones peso, da lugar a los metodos de colocacion o de minimos cuadrados. 


4) Finalmente, en los problemas abiertos de analisis de antenas (se busca la solucion en el exterior 
de la superficie y no en el interior) es necesario asegurar que los campos obtenidos en la solucion 
cumplan la condicion de radiacion de Sommerfeld. Esta condicion impone a los campos que se 
propaguen desde la fuente hacia el exterior, y no a la inversa, y que se atenuen con la distancia 
de la fonna adecuada, conservando la potencia total del frente de onda. Como es imposible 
discretizar todo el espacio hasta el infinito, deben utilizarse metodos indirectos basados en: 

a) Formulacion de los campos radiados a traves de la convolution de las corrientes con 
funciones de Green, las cuales cumplen la condicion de radiacion. 

b) Cerrar la parte del espacio discretizada, en la cual se resuelven las ecuaciones 
electromagneticas, con una superficie que cumpla unas condiciones de contomo de 
radiation o de absorcion especiales (denominadas con las siglas inglesas RBC o ABC 
respectivamente). 

c) Imponer a la solucion que varie de la misma fonna que los campos radiados por unas ciertas 
corrientes arbitrarias existentes dentro del espacio discretizado. Este metodo se conoce con 
el nombre de ecnacion de invarianza ponderada (MEI). 


El error que aparece en la solucion se debe, en primer lugar, a las aproximaciones realizadas en 
los cuatro pasos anteriores: 

► Aproximaciones en la formulacion matematica del problema. 

► Las funciones y operadores se discretizan con un numero finito de componentes numericas, 
cuando son elementos de un espacio vectorial de Hilbert de infinitas dimensiones. Esto implica 
que se trabaja con proyecciones en un subespacio de dimension finita. 
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► El modelo geometrico y la discretization de la superficie no se ajustan exactamente al objeto real. 

► Errores al imponer las condiciones de contomo de fonna aproximada. 

► Las condiciones de contomo de radiation, en general, solo son aproximaciones a la condition 
de radiation de Sommerfeld. 

Ademas, aparecen nuevas causas de error debidas a la implementacion en el ordenador como, 
por ejemplo, los errores de truncamiento al representar los numeros reales con una longitud de palabra 
finita. Este tipo de errores puede ser muy problematico cuando se utilizan metodos iterativos o cuando 
el sistema de ecuaciones para resolver esta mal condicionado, es decir, cuando hay que invertir una 
matriz cuyo determinante es muy proximo a cero, lo cual requiere una precision muy elevada en la 
representation de los numeros reales. 


8.1.2 Clasificacion de los metodos numericos 

Los metodos numericos suelen clasificarse en funcion de las ecuaciones electromagneticas que 
resuelven. Segun el dominio en que se trabaje, pueden distinguirse dos familias de metodos: 

a) Metodos en el dominio del tiempo (TD): utilizan la formulation temporal del problema 
electromagnetico. 

b) Metodos en el dominio de la frecuencia ( FD ): utilizan la formulation en regimen permanente 
senoidal. 

Segun el tipo de ecuaciones electromagneticas pueden ser: 

a) Metodos diferenciales (FD): discretizan directamente las ecuaciones de Maxwell o la ecuacion 
de onda, representando las derivadas mediante la aproximacion de diferencias finitas. Esta 
discretizacion de las derivadas y de las funciones conduce directamente a un sistema de 
ecuaciones algebraicas que, en muchos casos, tiene solution trivial al requerir la inversion de 
matrices diagonales. Para asegurar que se cumple la condition de radiation de Sommerfeld en 
problemas abiertos, requieren imponer, necesariamente, bien condiciones de contomo de 
radiation, bien la ecuacion de invarianza ponderada. 

Segun el dominio en que se trabaje reciben los nombres de diferencias finitas en el dominio del 
tiempo (FDTD) o de diferencias finitas en el dominio de la frecuencia (FDFD). 

b) Metodos integrates: se basan en la aplicacion del teorema de equivalencia para el calculo del 
campo en el exterior o en el interior del objeto mediante la integral de radiation de las corrientes 
equivalentes y en la imposicion de las condiciones de contomo al campo resultante. Cuando 
alguna de las superficies del problema presenta geometria canonica, puede utilizarse en la 
integral de radiation una funcion de Green que cumpla las condiciones de contorno canonicas. 
Esto asegura que la solution cumpla tambien estas condiciones de contomo canonicas y la 
condition de radiation y, por tanto, solo es necesario discretizar e imponer la condition de 
contorno numericamente a las demas superficies. 

Segun que tecnica se utilice para imponer numericamente las condiciones de contomo, puede 
distinguirse entre metodos de residuos ponderados o momentos (MM) y metodos de gradiente 
conjugado (CG) 1 . 


1 Aunque el metodo de los momentos y el del gradiente conjugado parten de principios distintos, en la practica su 
discretizacion genera el mismo sistema de ecuaciones. Sin embargo, la resolucion de dicho sistema por ambos metodos 
puede presentar en algunos casos ciertas diferencias numericas. 
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c) Metodos variacionales : se basan en la definition de un funcional estacionario, es decir, una 
cantidad escalar funcion de los campos electrico o magnetico que presenta un maximo o 
minimo cuando los campos son precisamente la solution del problema. Un ejemplo tipico es 
imponer que la energla total del sistema sea minima. El funcional se transforma en un sistema 
de ecuaciones discretizando los campos y haciendo cero la derivada del funcional respecto a los 
parametros de las incognitas. En la mayoria de los casos los metodos variacionales tambien 
requieren la imposition explicita de la condition de radiacion. 

Por razones historicas, existen diferentes denominaciones para los metodos variacionales 
utilizados en electromagnetismo. La formulation mas antigua se conoce como el metodo de 
Rayleigh-Ritz y empleaba una discretization muy simple de la solution. Actualmente se utiliza 
un metodo de discretizacion muy potente que aproxima simultaneamente la solution y la 
geometria mediante polinomios de interpolation. Es el metodo de los elementos finitos (FEM) 2 . 

d) Metodos de alta frecuencia: el coste computacional (cantidad de memoria y tiempo de proceso) 
requerido por los metodos numericos anteriores para el analisis de una antena aumenta 
enormemente con la frecuencia de trabajo. Esto impone un limite superior al tamano electrico 
de las antenas que es posible analizar con la tecnologia informatica disponible. 

Por ello, se han desarrollado aproximaciones validas en la region de alta frecuencia que 
permiten el analisis de antenas y de estructuras de tamano electrico grande, como, por ejemplo, 
reflectores o antenas embarcadas. 

Los metodos numericos mas utilizados hasta la fecha para el analisis de antenas son los metodos 
integrales en el dominio de la frecuencia, por incluir implicitamente la condition de radiacion en la 
funcion de Green y por la mayor estabilidad numerica en la discretizacion de las integrales frente a la 
de las derivadas. Sin embargo, la situacion podria cambiar en el futuro debido a la reciente aparicion 
del metodo de la ecuacion de invarianza ponderada, que en problemas abiertos evita la necesidad de 
imponer condiciones de radiacion a las formulaciones diferenciales o variacionales. Sin embargo, en 
este texto se van a presentar en detalle unicamente los metodos integrales y los de alta frecuencia. 


8.2 Metodos integrales 

Como se ha indicado anterionnente, la aplicacion de los metodos integrales se basa en el calculo de los 
campos radiados por las corrientes que fluyen en el interior o sobre la superficie del objeto y en la 
imposition de las condiciones de contomo a los campos resultantes. Estas corrientes son desconocidas 
y constituyen, en general, la incognita del problema. 

Para el calculo de las integrales de radiacion de las corrientes debe emplearse una funcion de 
Green (o respuesta del sistema a una fuente de corriente puntual) que tenga en cuenta la presencia del 
objeto. Como en general esto es muy complicado, no se analiza el problema original, sino uno 


2 La denomination de metodo de los elementos finitos se aplica en ocasiones a todos los metodos variacionales. En este texto 
se ha preferido reservar la denominacion de elementos finitos para un cierto tipo de discretizacion de las funciones y la 
geometria, que puede emplearse tanto con metodos variacionales como con metodos integrales. En el primer caso suele 
denominarse metodo de los elementos finitos (FEM), mientras que en el segundo metodo de los elementos de contomo 
(BEM). Debe notarse que algunos autores generalizan la denominacion de metodo de los elementos finitos a todos los 
metodos numericos, del cual son considerados casos particulares. 
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equivalente en el que las corrientes reales que radian en presencia del objeto se sustituyen por 
corrientes equivalentes que radian el mismo campo, pero en el espacio libre. 

En esta seccion se va a estudiar la aplicacion del teorema de equivalencia, la formulacion de las 
ecuaciones integrales, la discretizacion de las mismas mediante los metodos de los momentos y del 
gradiente conjugado y, finalmente, la discretizacion de la geometria del objeto. 


8.2.1 Aplicacion del teorema de equivalencia 

El teorema de equivalencia permite formular un problema equivalente al problema original, en el que 
unas corrientes equivalentes (no reales) radian en el espacio libre el mismo campo que existe en el 
problema real. Elio permite utilizar en las integrales de radiacion las funciones de Green del espacio 
libre, con lo que se simplifican enormemente los calculos. Cuando existen condiciones de contomo 
canonicas, en lugar de la funcion de Green del espacio libre puede utilizarse la radiacion de una fuente 
puntual en presencia de estas condiciones de contomo. De esta forma se asegura que los campos 
obtenidos cumpliran las condiciones de contorno canonicas sin necesidad de imponerlas 
explicitamente. 


Equivalencia volumetrica 

La version volumetrica del teorema de equivalencia sustituye el objeto del problema original por un 
conjunto de fuentes equivalentes definidas en el interior del mismo. La figura 8.1 muestra el problema 
original y el problema equivalente volumetrico. 



Fig. 8.1 Teorema de equivalencia: a) problema original, b) problema equivalente volumetrico 
y c) problema equivalente superficial 


La formulacion del problema equivalente volumetrico se obtiene sustituyendo en las ecuaciones 
de Maxwell el medio original por el espacio libre y anadiendo unas corrientes equivalentes que 
compensen el cambio de medio, 


VxE = - M‘ -j<a\L(r)H = - M‘ - j cop 0 H - M eqV 
VxH = J‘ + j(oe(r)E = J‘ + j coe 0 £' + J eqV 
donde, para satisfacer la igualdad, las corrientes equivalentes volumetricas son 


(8.4) 
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K q v = 0 )H , J eqV = j(a(e(r)-e 0 )E (8-5) 

Como en el problema equivalente existen dos conjuntos de fuentes, pueden separarse los 
campos E,H e n sus componentes incidente E' , H l y dispersada E s , //' debidas, respectivamente, a 
las fuentes originales y a las fuentes equivalentes, radiando ambas en el espacio libre en lugar de en 
presencia del objeto, 

V x E‘ = - M' — ycojJ. 0 H‘ VxF =- M eqV -ycop 0 H s 

V x H' = J‘ + j C 0 8 0 E' V x H s = J eq v + j coe 0 E s 

Los campos dispersados E s = E - E‘ y H s = H -H‘ pueden calcularse a traves de la radiacion 
de las fuentes equivalentes J eqV y M eqV en el espacio libre 

E = L E {l eqV , M eq y'j , H = L h (j eqV , M eqV } (8.7) 

donde L E y L H son operadores lineales basados en la convolucion de las corrientes con la funcion de 
Green (3.30, 3.32 y Anexo A), cuya forma obtendremos posteriormente. 

Las corrientes equivalentes constituyen la incognita del problema y deben cumplir la ecuacion (8.5) 


E = 


J, 


eq V 


j <a(e(r)-e 0 ) 


H = 


M. 


eq V 


jco(p(r)-p 0 ) 


( 8 . 8 ) 
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Calculando los campos E s y //' a partir de la radiacion de las fuentes equivalentes (8.7) e 
imponiendo la condicion (8.8) queda el sistema de ecuaciones funcionales, definidas en todo el volumen, 


^eqV 

E' - L E (j eqV ,M eqV } 

yco(e(F)-e 0 ) 

MeqV 

- H' = L h (J eqV , M eqV 

l ~4. 

T= 

'"'SI 

1 

1= 

o 


(8.9) 


La resolucion de este sistema permite obtener el valor de las incognitas J eq v 7 M eqV . Habitual- 
mente p (F) = p 0 y M eq ,, = 0 , con lo que solo es necesario resolver la ecuacion de E‘ con la incognita 

J e q V ' 


Equivalencia superficial 

Cuando el objeto esta formado por un medio homogeneo a trozos, puede utilizarse una formulacion del 
teorema de equivalencia en la que las corrientes equivalentes se definen unicamente sobre las 
superficies de separacion entre las regiones homogeneas del medio; esta version del teorema ya se ha 
presentado en el capitulo 3. En la figura 8.1c se muestra el problema equivalente superficial. 

Ahora puede calcularse el campo dispersado, mediante la ecuacion (8.7), con fuentes 
equivalentes superficiales radiando en el espacio libre 

E s = L E (j eqS ,M eqS ) , H* = L H (j eqS ,M eqS ) (8-10) 
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En el problema equivalente, el campo total debe cumplir las condiciones de contomo en las 
superficies en las que existen corrientes equivalentes 

J e qS = nx H = hx (h + h \ = hx L H f J eqS , M s \ + fix H 

( 8 .n) 

M eqS = —nxE = —nx^E +£’) = — fxL E ( J eqS , M eqS ) — nx E 

La resolucion de este sistema de ecuaciones funcionales permite obtener el valor de las incognitas 
J eq s > M eqS . En el caso particular de superficies perfectamente conductoras (PEC), M eqS = -fixE= 0 
y basta resolver una de las dos ecuaciones con la incognita J eqS . 


Aplicacion al analisis de antenas con conductores y dielectricos 

Algunas antenas estan constituidas por regiones dielectricas y conductoras. En estos casos se aplica la 
equivalencia superficial a las superficies conductoras, la equivalencia volumetrica a las regiones 
dielectricas heterogeneas y cualquiera de las dos a las porciones dielectricas homogeneas. En la 
situacion mas habitual, en que unicamente existan regiones dielectricas homogeneas (Fig. 8.2a), puede 
realizarse bien una formulacion mixta de equivalencia volumetrica y superficial (Fig. 8.2b) o bien una 
formulacion unicamente superficial (Fig. 8.2c). 



E' + Ef + Ef 


JoqSlJ ) 
H'+H°+H s 2 fpp, 


* E - H - 0 


e 0 Po 


E' + Ef +E| 
H' +H* +H s 2 

M eqS 2(r) 


l JqV2^f) 

^eqV2^f) 

\ brt'.T 


tf,~\ ., J ' 

T M 1 \ J 1 


eqrS 2 (^ ) - 

L e=h = o 

l e o’ho 

C) 
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Fig. 8.2 Teorema de equivalencia: a) problema original, b) problema equivalente volumetrico-superficial y 
c) problema equivalente superficial-superficial 


En ambos casos tenemos que resolver una de las dos ecuaciones definidas sobre la superficie 
conductora S, 


M eq s l - 0 - fi x + L e (J eq s^) + L e (j eq2 , M eq2 jj 


J, 


eqSi ~ ” X [ 


H‘ +L H (j eqSx )+L H (j eqi ,M eqi )] 


( 8 . 12 ) 


Ademas, en el primer caso hay que resolver las ecuaciones funcionales definidas en el interior 
de la region dielectrica V, 


J, 


eqV 2 


jco(e(r)-e 0 ) 


E + L e ( J eq V 2 ’ M eq r 2 ) + Le ( JeqS , ) 


(8.13a) 
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eqV 2 


yra(|i(?)-|io) 


= H‘ + 


(j eq v 2 > M eq y 2 ) + L h {j eq S\ ) 


(8.13b) 


y las incognitas que queremos calcular son J eqSi , defmida sobre S,, J eqVl y M eqK , defmidas en el 
interior de V 2 . 

En el segundo caso (formulacion superficial-superficial), se sustituyen las ecuaciones 
volumetricas (8.13) por las correspondientes a la superficie dielectrica S, 


M eq s 2 ~ » x + L e (j eq s l ) + L e (j eq s 2 > M eq s 2 )j 

JeqS 2 = ” X [h + L h (j eqSl ) + L h (j eq s 2 > M eq s 2 )J 


(8.14) 


348 


La formulacion anterior se refiere al campo total en el exterior de V, y de V 2 . El campo asociado 
a las ecuaciones (8.12) y (8.14) en el interior de V, y de V, es nulo, por hipotesis del teorema de 
equivalencia superficial. En el problema original, los campos en el interior de son realmente nulos, 
suponiendo que se trata de un conductor perfecto. Sin embargo, en el interior de V 2 los campos no son 
nulos, y pueden calcularse a traves de la formulacion del teorema de equivalencia superficial con las 
componentes tangenciales de los campos en la cara interior de la superficie 


J „ _ = -hx H\ 
e iS 2 ls 2 - 


= -J 


eqS 2 + 


M 


eqS 2 


= fix E\ 


\s 2 - 


= -M 


eq S 2 


(8.15) 


donde los superindices + y - se refieren respectivamente a las caras exterior e interior de S 2 . Las 
corrientes equivalentes del problema intemo son iguales a las del extemo cambiadas de signo, debido 
a la continuidad de las componentes tangenciales de campo en la interfase. El cambio de signo se debe 
a que el vector normal a la superficie n apunta hacia el exterior, en sentido contrario a la region donde 
se calcula el campo. El campo radiado por estas corrientes equivalentes en el interior de V 2 es igual al 
campo total del problema original, suponiendo que no existen fuentes reales J' , M' en el interior de 
V 2 . Para resolver el problema debe replantearse el sistema de ecuaciones utilizando una de las 
ecuaciones del medio exterior (8.14) y una de las siguientes, correspondientes al medio interior 


M = hxL E 

eqS 2 z 


( J , 


eqS 2 


,M 


eqSo 


J 


eqS 2 


-nx L H {j t 


eqS 2 




eqS 2 


(8.16) 


Ahora tenemos cuatro ecuaciones definidas sobre S 2 : el par (8.14) en la cara exterior de la 
superficie y el par (8.16) en la cara interior. Los operadores L E y L H de las ecuaciones (8.14) 
corresponden a la radiacion de las corrientes en el medio extemo, definido por e 0 , |4 0 , mientras que los 
de las ecuaciones (8.16) corresponden al medio intemo £ 2 , |l 2 . 

Como solamente hay dos incognitas, J eqS - y , es suficiente con resolver un sistema forma- 
do por dos de las ecuaciones anteriores. Las elecciones mas habituales son: bien las dos del campo 
electrico, una en cada cara de la superficie, o bien las dos del campo magnetico, una en cada cara de 
la superficie. Notese que debe incluirse informacion relativa a las dos caras de la superficie: un sistema 
formado por dos ecuaciones correspondientes a la misma cara no contiene informacion del dielectrico 
situado en la otra cara y, por tanto, no permite resolver el problema. 

Cuando existen varias superficies de separacion entre regiones dielectricas homogeneas y/o 
conductoras, debe plantearse un sistema fonnado por un par de ecuaciones para cada interfase entre 
dielectricos, segun se ha descrito en el parrafo anterior, y una de las dos ecuaciones (8.12) correspon- 
dientes a cada interfase dielectrico-conductor. 
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Aplicacion a la radiacion de antenas conductoras 

Cuando una antena perfectamente conductora es excitada por unas fuentes J' , M' se inducen unas 
corrientes J s sobre la superficie conductora que cumplen la condicion de contomo J s = fix H | . Sin 
embargo, las corrientes inducidas sobre la superficie de un conductor perfecto no radian, y los campos 
radiados son originados por la radiacion de la excitacion J' , M' en presencia de la antena. En la figura 
8.3a se muestran dos ejemplos: una boca de guia y un monopolo sobre piano de masa finito. 

A1 aplicar el teorema de equivalencia (Fig. 8.3b) el valor de la corriente equivalente electrica 
coincide numericamente con la corriente inducida sobre la superficie de la antena en el problema real, 
J eqS = J s . Es por este motivo por el que en los capitulos anteriores se ha calculado el campo radiado 
por la corriente real en el espacio libre, a pesar de que se encuentra originariamente en presencia de la 
antena. 



Fig. 8.3 Analisis de la radiacion de antenas conductoras: a) problema original, b) problema equivalente 
exacto y c) problema equivalente aproximado 
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Para resolver el problema con metodos numericos, basta plantear una de las dos ecuaciones del 
teorema de equivalencia superficial 

M eq s = 0 = — ft x ps" + L e (J e9 s)j , J eq s = nx\fr + L h ( (8.17) 

lo cual permite obtener el valor de las corrientes equivalentes J eqS en toda la superficie. 

Para plantear una solucion aproximada sin necesidad de calculo numerico, se sustituyen las 
corrientes equivalentes, que en principio son desconocidas, por una aproximacion (por ejemplo, las del 
modelo de linea de transmision) en aquellas superficies en que sea posible (apertura de la boca de guia 
y superficie del monopolo en la figura 8.3). Como no se conocen las corrientes equivalentes sobre las 
demas superficies, se coloca tras ellas un conductor electrico para que estas fuentes equivalentes 
desconocidas no radien (Fig. 8.3c), tal como se hizo en el capitulo 6 para aperturas en un piano 
conductor. 

Sin embargo, ahora es necesario calcular la radiacion de unas fuentes equivalentes conocidas en 
presencia de la porcion de la estructura conductora que no ha podido ser eliminada. Una primera 
aproximacion consiste en despreciar la difraccion de los campos radiados y calcular la radiacion de las 
corrientes equivalentes en el espacio libre. Esto es lo que se realizo en el capitulo 6 al analizar la 
radiacion de aperturas y lentes. 
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Una segunda aproximacion consiste en aproximar las superficies conductoras reales (piano 
conductor finito del monopolo) por otras similares que puedan ser analizadas facilmente (piano 
conductor infinito y teorla de imagenes). 

Finalmente, puede estudiarse la difraccion en la estructura conductora a traves de 
aproximaciones de alta frecuencia, las cuales permiten calcular el diagrama de radiacion de una 
superficie finita, una arista u otro tipo de discontinuidad si se conoce el campo que incide sobre ellas, 
tal como se representa en la figura 8.3c. Este campo incidente puede aproximarse por el campo radiado 
por las corrientes equivalentes conocidas. Esta tecnica es la que se utilizo en el capitulo 6 para el 
analisis de antenas de reflector. 


Aplicacion a difraccion 

En algunos casos el problema no consiste en analizar la radiacion de una antena excitada por unas 
fuentes J‘ , M’ , sino en estudiar la difraccion de una estructura pasiva sobre la que inciden unos 
ciertos campos E' , H' . Un ejemplo tipico es el calculo de la seccion recta radar de un avion o de un 
barco. 

Para resolver el problema se aplica la misma formulacion del teorema de equivalencia que para el 
analisis de antenas (ecuaciones (8.9) a (8.15)) donde las fuentes J' y M' ahora son desconocidas, pero 
se conocen los campos incidentes E 1 y //' . que son los radiados por estas fuentes en el espacio libre. 
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8.2.2 Formulacion de las ecuaciones integrates 


Para expresar los operadores lineales L E , L H del campo radiado por las corrientes equivalentes existen 
varias formulaciones posibles. Partiendo de las expresiones de los campos en funcion de los 
potenciales escalar y vector (3.17), (3.18), (3.71) y (3.72), resulta 

E = -jaA - VO — -VxP , H = -j(oF- V>P + -Vxi (8.18) 

e p 

y reemplazando los potenciales por la convolucion de la funcion de Green con cargas y corrientes, 
(3.28), (3.29), (3.76), y (A.25)-(A.27), se tiene 


E = 


H = 


- j cop J G(r , r 1 ) J (r') d r' - V — J G (r , r ') p (r ') dr ' 1 - V x J G(r , r’) M(r')dr' 
-j COE J G(r , r’) M(r'}dr' — V — j G(r ,r') %(?') dr' +V x J G(r , F') j(r')d?' 


(8.19) 


Los operadores lineales L E , L H pueden obtenerse de las ecuaciones anteriores sustituyendo la 
densidad de carga por la divergencia de la corriente, scgun la ecuacion de continuidad V' ■ J + j co p = 0 
y su dual magnetica. Una expresion altemativa se obtiene sustituyendo los potenciales escalares en 
(8.18) por los vectoriales, empleando la condicion de Lorentz, ycope <3> + V • A = 0, y su dual, 


yrnpeis = (Ar 2 + VV-)A-jcapVxF’ 
j co p e H = (A' 2 + V V ■) F + j a) e V x A 


(8.20) 
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y, en funcion de las corrientes, obtenemos los operadores lineales L E , L H 

y co p e £ = (k 2 + V V p J G (r , P ) J (P ) dr' — j CO p e V x J G (r , P ) M(r' ) dr' 
j cope// = (A -2 + V V-j e J G(r , P) M(r')dr' + j cope Vx J G(r , P) J(r')dr' 


Si se intercambia el orden de los operadores integral y V en (8.19), teniendo en cuenta que 
V(Gp) = -pV'G y Vx(gm) = MxV'G, donde V' G es el gradiente de la funcion de Green 
respecto a las coordenadas de fuente r’ , resulta 


E = - j cop J G (r,P)j(P) (P + ^ Jp(?) V G(r,P) dP - j M(P) x V' G(f,P)eff' 

H = — j C 0 £ J G (r , P) M(r') dr' •+ — J t(r') V' G(r , r') + J J(r') X V’ G(r , r 1 ) dr' 

M 


(8.22) 


Segun el teorema de equivalencia superficial, los 
campos en una region V del espacio libre (Fig. 8.4), 
cerrada por una superficie, son los originados por las 
fuentes en el interior de dicho volumen mas los radiados 
por las corrientes equivalentes en la superficie que 
envuelve el volumen. Si consideramos un problema 
exterior o abierto, la superficie del teorema de equiva- 
lencia es la superficie S de la figura 8.4 mas la superficie 
del infinito . Segun la condicion de radiacion de 
Sommerfeld los campos en el infinito son nulos, por lo 
que tambien lo son las corrientes equivalentes en s„ y 
basta tener en cuenta linicamente la contribucion de la 
superficie S mas las fuentes en el volumen V 



Fig. 8.4 Region exterior V limitada por la superficie 
S y por el infinito 


-y cop JG - Mx V' G + —V' G 
8 


£ - y cop (w x H)G + (« x E) x V’ G + (h E)VG 


-j(aeMG + JxVG + —VG 

b 


dv'+ 


ds' = 


dv'+ 


(8.23) 


| E enr e V 
0 enr eV 


(8.24) 


£ yco e (n x E) G + (h x H)xV G + (n- H)V G 


ds' — 


J H enr eV 
0 enr eV 


Estas expresiones reciben el nombre de ecuaciones de Stratton-Chu. 

A1 aplicar el teorema de equivalencia a problemas de antenas, el campo incidente que excita la 
antena es el radiado por las fuentes en el interior del volumen V 


-y'copJG- Mx V' G + — V' G \dv' = E l 


( x ^ 

- i meMG + J xV G + — V' G 

V b J 


dv' = H‘ (8.25) 
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y, recordando que la definition de campo dispersado esE s = E — E' en r e V tenemos 


E S ~ L h: {J e q , M eq ) — 
H s = L H (j eq ,M eg ) = 


Sl- 


j(&\iJ eq G- M eq xV'G- 


V'-J 


eq 


jme 


V G 


ds' 


SL 


V-M 

-j co e M G + J xV G ^-V' G 

7 cop 


(8.26) 


ds' 


que constituyen las expresiones mas habituales de los operadores lineales L , : , L H . 


Aplicacion de las condiciones de contorno 
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Para aplicar las condiciones de contorno sobre la superficie S, es necesario evaluar las integrales de 
radiation de las corrientes equivalentes (8.26) para reS. Cuando el punto de fuentes (variable de 
integration) es igual al punto de campo, r’ = F , la funcion de Green y su gradiente se hacen infinitos 

y la integral es impropia. El valor de la integral se descompone en la 
contribution de la singularidad y el valor principal de Cauchy, que 
excluye la singularidad y coincide con el resultado de los metodos de 
integration numerica 


(8.27) 


donde S a es un circulo de radio a — > 0 definido sobre el piano 
tangente a la superficie en el punto r (Fig. 8.5). 

El valor de las integrales de la funcion de Green y su gradiente 
en la singularidad son conocidos, y valen 



ds = lim 

1 ds + \ ds 

J S ci — ^ 0 « 

Js a Js 


vp 


Fig. 8.5 Integration de la singu- 
laridad en la superficie S 


lim f G ds = 0 , lim f V G ds = 

a — » 0 ^S a a — » 0 *S a ~ 


h 


4tc 

6 Q b 

4tc 


en S. 


h en SI 


(8.28) 


donde los superindices + y - representan, respectivamente, las situaciones en las que el vector de campo 
F se encuentra en las caras exterior o interior de la superficie S. £2 0 es el angulo solido cubierto por el 
exterior de la superficie en el punto F . Si la superficie no presenta una discontinuidad (arista, vertice, 
etc.) en F, tenemos £2 0 = 2n. 

Para la implementation numerica de la ecuacion (8.26) interesa expresar el operador lineal en 
funcion del valor principal de Cauchy de la integral mediante las expresiones (8.27) y (8.28). Sumando 
el campo incidente con el campo dispersado calculado numericamente, el campo total es 


E‘ + L E (j eq » M eq) 

vp 


E sir & V (exterior) 

- ^2- E si F g S (superficie) 
4 tc 

0 si F e V (interior) 


(8.29) 
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H' +L H (j eq ,M eq ) = 


H si r e V (exterior) 

Q n - 

H sir e S (superficie) 

4tc 


(8.30) 


0 


si r e V (interior) 


Aplicando las condiciones de contomo -n x E\ = M s , n x H\ = J s en el caso habitual 


Q. n = 2jt tenemos 


-X KqS = »x£' + hxL E [j eq ,M eq ) 


~ J eqS - ” x H + n x L h (j eq , M eq ) 

^ vp 


EFIE 

MFIE 


(8.31) 


Eo.Fo 


So.Fo 


n, 

j n 2 


if ^ - 

nxHj 

n xfi, I 

'ISc 


h 


x^2| s =-n,xH,| 5 


que se denominan ecuacion integral del campo 
electrico (EFIE) y ecuacion integral del campo 
magnetico (MFIE) y constituyen las expresiones 
mas utilizadas para la aplicacion del teorema de 
equivalencia superficial en problemas de antenas. 

Por derivarse del teorema de unicidad, 
estas ecuaciones son validas en general para 
superficies S cerradas. Sin embargo, la EFIE 
puede aplicarse tambien a superficies perfecta- 
mente conductoras (PEC) abiertas. Para una 
superficie S c PEC abierta, defmimos una super- 
ficie cualquiera S cerrada que contiene a S c (Fig. 

8.6). Notese que sobre las dos caras de S c las 
componentes tangenciales del campo magnetico 
son distintas y, por tanto, fluyen corrientes electricas ./, y J 2 distintas. 

Sumando la EFIE correspondiente a las dos caras de S y utilizando las ecuaciones (8.15) y 
(8.16) para las corrientes y el campo en la cara interior, tenemos 


n 2 xi 2 \ s =-n,xi,\ s 


Fig. 8.6 Aplicacion de la EFIE a una superficie perfectamente 
conductora abierta 


- (Mj - M 2 ) = h x E’ + hx L e (/j , Af,) + h x L E [j 2 , M 2 ) ( 8 - 32 ) 

Sobre la superficie S c cs J, ^ - J 2 y M x = M 2 = 0 , por tratarse de un conductor electrico 
perfecto, mientras que sobre la parte de S no perteneciente a S c es M x = —M 2 , J x = —J 2 de forma que 
solo S c contribuye a la integral de superficie de (8.32) 

n x E‘ + h x L e | Jj + J 2 , oj = 0 en ,S C (8.33) 

vp 

En conclusion, la EFIE puede aplicarse sobre una superficie PEC abierta, teniendo en cuenta 
que la incognita es ahora la suma de la corriente electrica a ambos lados de la superficie: J, + J 2 . 
Esto no se cumple en el caso de la MFIE, por lo que esta solo puede aplicarse a superficies cerradas. 

La aplicacion de las condiciones de contomo a las ecuaciones integrales de los potenciales 
(8.19) y (8.21) no presenta dificultades, pues las integrales contienen a la funcion de Green y no a su 
gradiente. Segun (8.28), la integral de la singularidad de la funcion de Green es nula y la integral de 
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superficie coincide con el valor principal de Cauchy. Por ejemplo, para la expresion (8.19), al aplicar 
las condiciones de contomo y la ecuacion de continuidad se obtiene 


~M eqs = «x 




~ 

E‘ - j(i>\i^GJ eqs ds' + V 

— \gV J ds' 
/coe J qs 

- V x J G M eqg ds' 

L v p 

J vp 

vp J 


J eq s = « X 


H‘ - j co e J G M eqs ds' + V 


7®|4 


J G V ■ M eqs ds' 


v x J G J eqs ds' 


(8.34) 


la cual se conoce con el nombre de ecuacion integral de los potenciales mixtos (MPIE). Una expresion 
analoga puede obtenerse a partir de la ecuacion de los potenciales vectores (8.21). 


Eliminacion de resonancias en las ecuaciones integrales 

Cuando se resuelve un problema electromagnetico a una frecuencia que coincide con la de resonancia 
de la cavidad formada por el objeto analizado, deja de cumplirse el teorema de unicidad y aparecen 
infmitas soluciones que cumplen las condiciones de contomo: son los modos resonantes de la cavidad. 
Estas soluciones verifican las ecuaciones integrales homogeneas, es decir, existen soluciones sin 
excitation (campos incidentes nulos). 

En este caso el sistema matricial resultante de discretizar las ecuaciones integrales es singular 
y no tiene solucion unica. A frecuencias muy proximas a la de resonancia el sistema de ecuaciones no 
es estrictamente singular, pero esta muy mal condicionado (el determinante de la matriz a invertir es 
muy pequeno), por lo que es necesario realizar los calculos con una precision muy elevada para invertir 
correctamente la matriz. Como en la practica esta precision esta limitada por la longitud de palabra con 
que el ordenador representa los numeros reales, la solucion numerica aparece contaminada con una 
combinacion lineal de soluciones homogeneas (modos resonantes) y puede presentar errores muy 
importantes. 

Este problema puede solucionarse modificando las ecuaciones integrales para que no verifiquen 
las soluciones homogeneas a ninguna frecuencia. Si tenemos en cuenta que las frecuencias de 
resonancia de la EFIE y las de la MFIE son distintas, es evidente que una combinacion lineal de ambas 
tendra solucion unica a todas las frecuencias. Para una superficie PEC esta combinacion lineal, 
evaluada en la cara interna de la superficie, es 

h x H‘ + n x L h (J eqs ) + ^[«x£' +hxL E (-4^)]= 0 FeS~ (8.35) 

la cual se denomina ecuacion integral de los campos combinados (CFIE). El parametro a es un 
coeficiente de ponderacion de los pesos relativos de la EFIE y la MFIE y se toma habitualmente a = 1. 

La CFIE tambien puede aplicarse a superficies PEC abiertas. En este caso, y a diferencia de 
la EFIE, debe distinguirse entre las corrientes electricas en las caras externa e interna de la 
superficie. 

Otras soluciones al problema de las resonancias se basan en imponer condiciones adicionales: 
en la ecuacion del campo magnetico de la superficie dual (DMFIE) se impone que el campo magnetico 
sea nulo en el interior del objeto y en la ecuacion ampliada del campo magnetico (AMFIE) se impone 
que la componente normal del campo magnetico sea nula en la superficie. 
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Ecuacion de Pocklington 


Para el analisis de antenas cilindricas delgadas, como dipolos y monopolos (Fig. 8.7), pueden 
introducirse algunas simplificaciones. Si la antena es suficientemente delgada, a « X, a « H, en el 
desarrollo de los campos y corrientes en modos cilmdricos domina el termino de orden cero 


y £c n J n (ka)e^ ~ c 0 J 0 (ka) ka « 1 (8.36) 

n = 0 

En este caso, campos y corrientes son independientes de (|) y, en lugar de imponer las 
condiciones de contomo sobre toda la superficie, basta imponerlas sobre una recta generatriz del 
cilindro. En estas condiciones, la corriente y el campo electrico tangencial a la superficie solamente 
tienen componentes longitudinales 

JM) = Jz{ z )z £(p><m )| 5 = E A z )\ s z ( 8 - 37 ) 

Para una antena perfectamente conductora la ecuacion del campo electrico en funcion de los 
potenciales (8.21) mas la condicion de contomo se simplifica a 


— J tO £ o E‘ z 





[2 k 

j /(z’)G(z 
•*0 


— z' , (f) — rf»') d§' dz' 


(8.38) 


donde l(z.') = 2na Jiz'). El valor de la funcion de Green para una linea defmida por (f) = 0 es 


G = 


e~ jkR 

47 iR ’ 


R = ,l4a 2 sen 2 — + (z - z') 2 

<t=o V 2 v ’ 

p = a 


(8.39) 


La ecuacion (8.38), con la funcion de Green (8.39), 
se denomina ecuacion integro-diferencial de Pocklington. 
Cuando la distancia en z entre los puntos de campo y de 
fuente es mucho mayor que el radio, z-z'» a, la distancia 
R es aproximadamente independiente de (|/ y la ecuacion 
de Pocklington se simplifica a 


-j ® e o E[ = 


k H ~ 

dz- 


J%(z')G(z-z')Jz' (8.40) 


con R = I a" + (z - z') I en la funcion de Green. 

Esta aproximacion equivale a imponer la 
condicion de contomo en el eje del dipolo, en lugar de en 
una recta generatriz de la superficie del cilindro, lo cual 
garantiza la condicion de contomo en la superficie solo si 
el dipolo es largo y delgado. Por reciprocidad, esto es lo 
mismo que aproximar la radiacion de las corrientes en la 
superficie del dipolo por las de una fuente lineal situada 
en el eje e imponer la condicion de contomo en la 
superficie. 



Fig. 8.7 Antena cilindrica delgada 
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Calculando la derivada segunda en (8.40) se llega a la formula habitual de la ecuacion de 
Pocklington 


con R ■ 


j we E\ = 
1/2 


J_/(0 [(! + J k R )( 2Rl - 3 al ) + (* a R) 2 


a ~jkR 


AnR L 


dz' 


(8.41) 


:(fl 2 +(Z-Z') 2 ) . 


8.2.3 Alimentacion 

En las ecuaciones integrales anteriores es necesario definir los campos incidentes E ' , H 1 de fonna que 
modelen lo mejor posible la alimentacion o excitacion de la antena real. Como los campos incidentes 

estan definidos por la ecuacion 
(8.6) en ausencia de la antena, en 
primera aproximacion podemos 
suponer que son los campos 
existentes en la linea de 
transmision que alimenta la 
antena. Una aproximacion mas 
fina consiste en colocar la 
superficie S del teorema de 
equivalencia sobre la terminacion 
de la linea de transmision y 
calcular los campos incidentes 
como los radiados en el espacio 
libre por las fuentes equivalentes 
en dicha superficie. 

► Pulso de tension: el campo electrico en el interior de una linea bifilar que alimenta un dipolo 
(Fig. 8.8a), puede aproximarse por un pulso de campo constante 

£'>’) = Ei(z')z = %■£ |z'-z,.|<| (8.42) 

donde A es la separacion, V j la tension entre los dos conductores de la linea bifilar y z. la 
posicion del punto de alimentacion. La corriente magnetica asociada a este campo electrico es 

M' (z') = -hxE‘ (z') = ^ |z* — Zj | < y. ( 8 - 43 ) 

► Anillo de corriente: el campo electrico del modo TEM en el interior de una linea coaxial de 
radios intemo a y extemo b, e impedancia caracteristica Z 0 , (Fig. 8.8b) es 

£'| = A 21 30 z = [V ln ( b/a ) (8.44) 

I lt P p' Z 0 0 V e 2 n 

Si colocamos la superficie S del teorema de equivalencia en la terminacion de una linea coaxial 
sobre piano de masa, tenemos unas fuentes equivalentes 


z* 




Fig. 8.8 Modelos de alimentacion de antenas: a) pulso de tension y b) anillo de 
corriente 

Los modelos de alimentacion mas utilizados son: 
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M‘ = -2 hxE‘ = -<j> -j- — (8.45) 

P' 

Si se utiliza la version simplificada de la ecuacion de Pocklington, (8.40) o (8.41), basta conocer 
unicamente el campo radiado por M l sobre el eje de la antena cilindrica. Si los ejes de la antena 
y el coaxial coinciden con el eje z, el campo radiado por la terminacion en el espacio libre vale 

R t = Jz 2 +a 2 R 2 = i z 2 + b 2 ( 8 - 46 ) 

Cuando la alimentacion no es un coaxial que termina en un piano de masa, puede aplicarse este 
modelo de alimentacion definiendo un coaxial equivalente cuyo radio intemo sea igual al radio 
de la antena y el radio extemo sea tal que la impedancia caracteristica del coaxial equivalente 
coincida con la de la alimentacion real. 

8.3 Discretizacion de las ecuaciones integrales 

En las secciones anteriores se ha presentado la formulacion de las ecuaciones integrales para problemas 
de antenas. Estas ecuaciones funcionales pueden representarse en la forma general 


EL = -V: 


30 


e~J' kR i e~i kRl 


R, 


R, 


LX=Y (8.47) 

donde L es uno de los operadores lineales L f1 L H , la funcion X cs la incognita (corrientes equivalentes) 
y la funcion Y el termino independiente (campo incidente). 

Para resolver (8.47) mediante ordenador es necesario discretizar las funciones y operadores y 
convertir la ecuacion funcional en una ecuacion matricial. Esta idea basica fue desarrollada a principios 
de siglo (1915) por el ingeniero ruso Galerkin. Las aplicaciones electromagneticas aparecieron con el 
desarrollo de las comunicaciones en bandas de microondas: en la decada de los cuarenta los metodos 
variacionales, y en la de los cincuenta el metodo de Rayleigh-Ritz, permitian resolver el problema con 
un gran esfuerzo analitico y un pequeno esfuerzo numerico. No fue hasta la decada de los sesenta 
cuando el desarrollo de la tecnologia informatica permitio plantear metodos que requerian un menor 
esfuerzo analitico. La aparicion en 1968 de la obra Field Computation by Moment Methods 
[Harrington ‘68] permitio la formulacion sistematica de los metodos numericos entonces existentes 
mediante un concepto muy general que se denomino el Metodo de los momentos y que constituye la 
herramienta de analisis numerico mas utilizada actualmente en electromagnetismo. 


8.3.1 Metodo de los momentos 

Discretizacion en un sistema de ecuaciones algebraicas 

El primer paso consiste en aproximar la funcion incognita X por una combinacion lineal de funciones 
base x. 

N 

X N = ^a jXj = X (8.48) 

j 
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donde los N coeficientes a son las muestras de la discretizacion dc X y constituyen las incognitas del 
problema numerico a resolver. Para que X N sea una buena aproximacion de X, es necesario que las 
funciones base x. pertenezcan al dominio del operador L, es decir, que cumplan las condiciones de 
diferenciabilidad y de contomo del operador. 

Al sustituir (8.48) en la ecuacion funcional (8.47) se obtiene 

N 

Ya a i Lx i 

j 

que tambien es una ecuacion funcional, pero con N incognitas numericas a.. Para que exista una buena 
solucion es necesario que una combinacion lineal de las funciones Lxj pueda aproximar adecuadamente 
a la funcion Y. Para ello, las funciones base x. deben ser tales que las funciones Lx pertenezcan al rango 
del operador L y que, cuando el orden de la discretizacion N tienda a infinite, el conjunto { Lx j sea una 
base completa del rango de L. Esto equivale a decir que el campo debe poder representarse en la base 
de funciones {Lx) . 

El error en las condiciones de contomo o residuo es 


= y n 


(8.49) 
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N 

R — Y — Y n = Y-^a/Lxj (8.50) 

j 

Para convertir la ecuacion funcional (8.49) en un sistema de Mecuaciones con N incognitas, se 
hace nulo el residuo ponderado 3 * con M funciones peso 

(Wj , R) = 0 i = 1 -M ( 8 - 51 ) 

donde el producto escalar esta definido como el producto intemo de Hilbert 

(f>g) = \ f * (?) ■ g{r) dr (8.52) 

El sistema de M ecuaciones lineales con N incognitas que resulta es 


N 

{W t ,Y) = ^a j (w i ,Lxj) i = l ■■■ M (8.53) 

j 

el cual puede escribirse en forma matricial como 

A a = b (8.54) 

donde A es la matriz MxN A.. = iyV^Lx')), a es el vector columna formado por los elementos a. y b es 

el vector columna b i = (W r Y). Para resolver el sistema (8.54), si M = TV la matriz A es cuadrada y 

resulta . a 

a = A~ l b ( 8 - 55 ) 

Si M>N, el sistema (8.54) es sobredeterminado y, en general, no tiene una solucion exacta que 

haga nulo el residuo. La solucion de minimos cuadrados, que proporciona error o residuo R minimo, 
puede obtenerse a traves de la denominada ecuacion nonnal 


3 El metodo de los momentos tambien se conoce como metodo de los residuos ponderados. 
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A + A a = A + b a ={A + A}' A + b ( 8 - 56 ) 

donde A + es la matriz adjunta de A, es decir, la traspuesta conjugada de A, A ' = (A') T . La matriz A A es 
cuadrada y, por tanto, se puede invertir si no es singular. 

Cuando la matriz A es singular, existen soluciones homogeneas del sistema de ecuaciones (para 
b = 0 o Y = 0) lo que significa que existen campos que verifican las condiciones de contomo sin 
excitacion y, por tanto, nos encontramos en condiciones de resonancia. 

Conocidos los coeficientes X N mediante (8.55) o (8.56), la solucion numerica del problema X N 
se obtiene de (8.48). En general es una solucion aproximada, porque {W jt R) = 0 no implica que el 
residuo sea cero y porque el espacio funcional en el que esta definida la funcion X es de dimension 
infinita y solo podemos representarla con X N mediante un conjunto finito de N coeficientes a.. 


Interpretation geometrica 

El metodo de los momentos tambien se conoce como el metodo de las proyecciones porque 

N N 

X N = Yj a j X J Yn = 2 ] a J Lx j C 8 - 5 ?) 

j j 

son respectivamente las proyecciones de X en el subespacio generado por el conjunto {x} y de Y en el 
subespacio generado por el conjunto {Lx} (Fig. 8.9). 

A1 aplicar (W. , R) = 0 en (8.51) se impone que la 
proyeccion del residuo R en el subespacio { W} sea nula, lo 
cual implica que el residuo sea normal a este subespacio. 

Esto equivale a igualar las proyecciones en {W} de Yy de Y N , 

(W i ,Y) = (W i ,Y n ) (Fig. 8.9). 

Para unas funciones base x. dadas, con N y M fijos, el 
error R sera minimo cuando sea perpendicular a la aproxi- 
macion Y N 



Fig. 8.9 Interpretacion geometrica del 
metodo de los momentos 


R±Y N => R±L X N =» {IV,} = [LXj] (8.58) 

lo cual significa que deben tomarse funciones peso W i que generen el mismo subespacio que {Lx} . Es 
por esto que se toma W. = Lx j cuando, fijadas N, My x„ se desea obtener el error cuadratico medio 
minimo en las condiciones de contorno. Esta eleccion se conoce como el metodo de los minimos 
cuadrados. 

Para que el error R tienda a cero cuando el orden de la discretizacion tiende a infinito, es 
necesario que el subespacio {W. ,}| M=oo sea una base completa del rango de L. De esta forma, podria 
conseguirse Y^= Y (Fig. 8.9) y, por tanto, error nulo en las condiciones de contorno. 


Eleccion de las funciones peso 

a) Metodo de los autovalores y de las autofunciones 

Cuando se conocen los autovalores y las autofunciones del operador L , la ecuacion (8.47) puede 
resolverse analiticamente aplicando el metodo de los momentos de la siguiente forma: sean las 
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funciones base las autofunciones de L, Lx. = X.x., y sean las funciones peso las autofunciones del 
operador adjuntoL“, L a W j = 'k*W j , donde 


(- L“f,g) = {f,Lg ) Vf,g (8.59) 

Si el operador es autoadjunto, L LA, los autovalores son reales, X* = y resulta w ; = x r Por 
ser en este caso las autofunciones correspondientes a autovalores distintos ortogonales, el sistema de 
ecuaciones lineales (8.53) que resulta es 


{x it Y) = a i k i (x i ,x i ) i = l-.-N 


(8.60) 


lo cual equivale a (8.54) con una matriz A diagonal. La solucion del problema es entonces 


a, : = A 1 b = 


i (*„r) 

h ( x i’ x i ) 




*,,Y) 


(8.61) 


Como esta eleccion de funciones base y peso cumple el criterio {IP.} = {Lx), produce una 
solucion de minimos cuadrados. Este es un metodo muy general para la resolucion semianalitica de 
problemas de electromagnetismo y mecanica cuantica. Aplicaciones de este metodo son, por ejemplo, 
los desarrollos en series modales en guias de onda y las series de Fourier. 


b) Metodo de colocacion (point-matching) 

Si se eligen funciones peso iguales a funciones delta de Dirac 

W t {r) = 5(F-F,) i = 1 ■■■ M ( 8 - 62 ) 

con r j un punto de la superficie S sobre la que se aplican las condiciones de contorno, resulta que 
(W jt Y) = {W i , Y n ) implica Y (p) = Y N (/•■), es decir, se impone la condicion de contorno en un numero 
finito de Mpuntos 

En este caso, el sistema de ecuaciones algebraicas (8.53) es 

Y(n) = [L X N ] [?j) i = 1 • ■ ■ M (8.63) 

Esta version del metodo de los momentos se utiliza con frecuencia en la practica, debido a su 
sencillez y a que no son necesarios los productos escalares con las funciones peso (integraciones 
numericas), lo cual se traduce en una mayor velocidad de calculo. 

Sin embargo, el residuo R para una cierta discretizacion suele ser mayor que con otros 
metodos y depende de la eleccion de los puntos de muestreo ( . En general, cuando el orden de la 
discretizacion tiende a infmito no se garantiza = X, pues { W.} no es una base completa del rango 
de L. Los resultados para un numero de puntos Mfijo mejoran si la densidad del muestreo es mayor 
donde las componentes tangenciales de los campos presenten mayor amplitud o variaciones mas 
rapidas. Habitualmente se toman densidades de muestreo de, como minimo, 3 o 4 puntos por 
longitud de onda. 

c) Metodo de Galerkin 

El metodo de Galerkin se caracteriza por la eleccion de funciones peso iguales a las funciones base 

w > = x i (8.64) 
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Esta eleccion debe cumplir el criterio general de que cuando M tiende a infinito las funciones 
peso sean una base completa del rango del operador L. Puede demostrarse que para ello es condicion 
suficiente que sean una base completa del dominio del operador adjunto 1“ . Como las funciones peso 
son iguales a las funciones base, que son una base completa del dominio del operador L, resulta que si 
el operador L es autoadjunto, L = If, las funciones peso son siempre una base completa del rango de L. 

Por este motivo, si el metodo de Galerkin se aplica a operadores que no son autoadjuntos, no se 
puede garantizar que el residuo R tienda hacia cero cuando el orden de la discretizacion tiende a 
infinito (Fig. 8.9). Para los operadores autoadjuntos, una ventaja adicional es que la matriz A de (8.54) 
es simetrica conjugada (autoadjunta o hermitica) 

Aj = ( x^Lxj ) = ( Lx t ,Xj ) = ( Xj,Lx = Ajf (8.65) 

lo cual permite reducir el numero de operaciones necesarias para invertirla. 

Su inconveniente principal es el coste computacional del producto escalar con las funciones 
peso. Por ello, suele usarse con funciones base que puedan representar bien a la corriente y al campo 
y que hagan que alguna de las integrales que aparecen en Lx j o (W p Lx) pueda realizarse analiticamente. 

Cuando el operador L es definido positivo, es decir, (fLf) es real y positivo para toda funcion 
/ no nula 4 , puede demostrarse que el metodo de Galerkin equivale al metodo variacional de Rayleigh- 
Ritz. En este caso, el metodo de Galerkin para N finita produce error cuadratico medio minimo y 
garantiza que ||Rj| — » 0 y \\X - X N \\ — » 0 cuando N — » °° con convergencia monotona y uniforme, 
suponiendo que las funciones base cumplan la condicion de que {Lx} sea una base completa del rango 
de L cuando N — > 

d) Metodo de los minimos cuadrados 

Si el objetivo es obtener un residuo || R || minimo con una cierta discretizacion {x} y orden N finito, en 
la figura 8.9 se observa que \\R [| es minimo cuando R _L Y N , lo cual implica {W} = { Lx :.}. El metodo 
de minimos cuadrados consiste en tomar W i = Lx p lo cual garantiza que cuando N — > °° = Y, X x = X 
suponiendo que las funciones base cumplen las condiciones necesarias. Como con esta eleccion de las 
funciones peso 

(J W t ,LX N ) = iW t , F) ^ (Lx t ,LX N ) = (Lx t ,Y) => (x t ,L a LX N ) = ( x„L a Y ) (8.66) 

resulta que este metodo equivale a resolver por el metodo de Galerkin la ecuacion If LX = L a Y, que es 
la solucion de residuo minimo de LX= Y cuando no existe una solucion exacta. Notese que If L es un 
operador definido positivo, por lo que su discretizacion por el metodo de Galerkin converge hacia la 
solucion correcta cuando N — » °° y las funciones base son adecuadas. 

En teoria, esta garantizada la convergencia monotona y uniforme, pero en la practica es el 
metodo mas sensible a los errores de redondeo o truncamiento cuando A esta mal condicionada y a la 
eleccion adecuada de las funciones base. Por estos motivos, puede ocurrir que en la practica no 
converja o lo haga hacia un resultado erroneo. 

Sin embargo, el inconveniente principal de este metodo es el coste computacional del calculo 
de los elementos de la matriz A, A.. = {Lx p Lx}, cuando ninguna de las integraciones puede realizarse 
analiticamente. Por este motivo, pocas veces se implementa directamente y para obtener una solucion 
de minimos cuadrados suele emplearse el metodo del gradiente conjugado. 


4 Si un operador es definido positivo, tambien es autoadjunto. 
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Es interesante observar que la discretizacion de L a LX = L a Y conduce a la ecuacion matricial 
A + Aa =A + b, la cual es igual a la solucion de mmimos cuadrados (8.56) cuando el sistema Aa = b es 
sobredeterminado. La matriz A A es definida positiva, es decir, X' AX es real y positivo para todo 
vector X no nulo. Por tanto, tambien es autoadjunta o hermltica, A = A 1 , y es necesario un menor 
numero de operaciones para calcular su inversa. 

Otra observacion importante es que cuando los productos escalares por las funciones peso 
(8.51 )-(8.53) se calculan mediante integracion numerica, con los metodos de Galerkin y de mmimos 
cuadrados no se obtiene el mismo resultado que mediante integracion analitica. El resultado obtenido 
es el que corresponde al metodo de colocacion, muestreando la condicion de contomo en los puntos en 
los que la integracion numerica evalua las funciones [Sarkar, PIER-5 ‘90]. Como el numero de puntos 
de colocacion es mayor que el de funciones base, el sistema de ecuaciones esta sobredeterminado. En 
estas condiciones, el metodo de mmimos cuadrados obtiene la solucion del sistema sobredeterminado 
(8.54) con residuo minimo, (8.56), lo cual no sucede con el metodo de Galerkin. 


Interpretacion fisica de la matriz A 
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Cuando el operador lineal es la ecuacion integral del campo electrico (EFIE), L = L E , los elementos cl. 
de la matriz equivalen a las impedancias mutuas entre dos antenas cuyas distribuciones de corriente 
normalizadas a alimentacion unitaria sean iguales a las funciones base x i y jc, 

Xi (r)= J -M_ (8.67) 


Por ejemplo, para un dipolo analizado con el metodo de colocacion los elementos de la matriz A son 


= (w t ,L EXj ) = \l eXj 1 = 


eJ $) 


(8.68) 


donde es el campo radiado por las corrientes x j en el punto r jw Como el campo que incide sobre 

el elemento x ; es aproximadamente constante e igual a E J (r) , recordando la definicion de longitud 
efectiva (1.30) podemos escribir 


vJM 


a a = 






i e f 


(8.69) 


con lo que los elementos de la matriz A son iguales a las impedancias mutuas divididas por la longitud 
efectiva de una distribucion de corrientes igual a la funcion base x.. 

En el sistema matricial Aa = b (8.54) el termino independiente es 

b, = (w^-sr) = (8.70) 

Como los coeficientes a . del desarrollo de la corriente en serie de funciones base (8.48) son 
iguales a la corriente L de (8.67), el sistema (8.54) puede escribirse en la forma Z • I / l ef = - E mc , lo 
cual equivale a ZI = - V"‘ c . 

Cuando se utiliza el metodo de Galerkin con funciones bases reales, los elementos de la matriz A son 
= ( Wi,L E Xj ) = Jx, L F Xj d? = -^j-jj t (r)Ej(r)dr = -Z v (8.71) 
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que es la impedancia mutua entre distribuciones de corriente iguales a las funciones base x t y x. 
calculadas por el metodo de la fuerza electromotriz inducida (capitulo 3). 

El termino independiente del sistema matricial 

b, = (w„- E‘r) = - \x, E r dr = J- \ j, (?) E‘r (?) dr = VZ[ (8.72) 

es la tension en circuito abierto debida al campo incidente. Por tanto, el sistema matricial (8.48) es 
iguala ZI = -Vj" c . 


8.3.2 Metodo del gradiente conjugado 

Una solucion de la ecuacion LX = Y puede obtenerse minimizando un funcional proporcional a la 
norma del residuo 


f(X) = 1 1| Rf = if Y-Lxf ( 8 -73) 

La solucion se obtiene cuando el gradiente dc /( X) es nulo 

V f(X) = L a LX - L a Y = -L a R = 0 (8.74) 

lo cual equivale a resolver la ecuacion L a LX = L a Y que, como hemos visto, conduce a la solucion de 
minimos cuadrados (|| R || minima) del problema original LX= Y. 

Para minimizar el funcional /( X) se actualiza de forma iterativa una aproximacion inicial X' n ' por 

X {i+1) = X (>) + P (i) (8.75) 

donde P (,> es una direccion en la cual /( X) disminuye. X u) es un escalar que minimiza /( X) a lo largo 
de la direccion P (i) y, por tanto, debe ser tal que el gradiente del funcional en el minimo X 1 '" 1 sea 
normal a la direccion de avance _P (,) 




(8.76) 


La eleccion de la direc- 
cion P (i) conduce a distintos 
metodos de minimizacion. Por 
ejemplo, en el metodo del 
gradiente descendiente se toma 
p (0 = -V/(X«) (Fig. 8.10a). 

Puede observarse en la 
figura 8.10a que con este 
metodo el numero de itera- 
ciones es grande, porque al 
minimizar el funcional en cada 
iteracion se desaprovecha la 
minimizacion realizada en las 
iteraciones anteriores. Esto no 



Fig. 8.10 Interpretacion geometrica de los metodos de minimizacion: a) gradiente 
descendiente y b) gradiente conjugado 
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sucederia si en cada iteracion el nuevo gradiente V/( X {i ' V) ), ademas de ser ortogonal a P { '\ fuera 
ortogonal a todos los P anteriores 

(v/(x <i+1 )) ;J pW) = 0 Vj<i (8-77) 

Esta condition implica que el gradiente es ortogonal al subespacio generado por todas las 
direcciones P® en las que se ha minimizado en iteraciones anteriores. Como solo es posible minimizar 
f(X ) en un subespacio de N dimensiones, debido a la aproximacion (8.48) X ~ X N = ^ a j x } , bastan 
N iteraciones para que la proyeccion del gradiente en este subespacio sea nula 

(v f( y X {N) ), P U) ^j =0 Vj<N- 1 => V/p (A °) = 0 (8.78) 

En estas condiciones X N es la solucion de LX = Y con residuo minimo, dentro del subespacio 
generado por las funciones base. La propiedad (8.77) implica 

(if LP {i) ,P iJ)S j = (LP {i) ,L P iJ)S j =0 V i * j 

(v /(J^°),V /(^fj = 0 V i * j (8.79) 

(V/(^ 0 ),P W ) = 0 V / * j 

Las direcciones P (!) que cumplen la primera ecuacion de (8.79) se Hainan direcciones conjugadas 
respecto al operador L a L. Las dos ecuaciones siguientes indican que los gradientes de /( X ) son 
ortogonales entre si y con el conjunto de direcciones conjugadas P a> . 

Un conjunto de direcciones conjugadas puede obtenerse mediante la iteracion: 

X m , aproximacion inicial 

R ( 0 ) = y - LX^, residuo inicial 

p<S>) = IfR <n \ primera direction de minimization 


= 

p( k+l ) 

(3 W - 


p R (k) | 

\LP (k) f 

= X (k) + X {k) P (k) 
= R (k) - X (k) L P (k) 

L a 2 

|| z 0 f ? W || 2 


pi k+ ^) __ jj' pi k+ ^) _j_ pi k ) 


( 8 . 80 ) 


donde en cada iteracion el gradiente es V/( X <k> ) = -L“R (k> . Observese que P ( * +1) es igual a -V/(X (i+1) ), el 
gradiente descendiente, mas un factor de correction ortogonal a V/(X <frH) ) que acelera la convergencia. 

Esta iteracion se denomina metodo del gradiente conjugado y es aplicable solo a operadores 
definidos positivos, como el operador L“L de la ecuacion L“LX= L“Y. Notese que con este metodo se 
obtiene la solucion de | |i? | [ minima al aproximar X por su proyeccion X N en un espacio de N dimensiones. 
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Cuando en la ecuacion original LX = Y el operador L es real y defmido positivo e Y es una 
funcion real, puede aplicarse directamente el metodo del gradiente conjugado a L. En este caso, se 
redefine el funcional f(X) de forma que el gradiente es ahora V/( X) = -R y basta sustituir L'R por R 
y L a L por L en la iteracion anterior, lo cual implica que 



(l , L 


, L a L 


(8.81) 


se convierte en (P {t) , LP (k) ). Cuando el operador L no es defmido positivo, ademas del metodo del 
gradiente conjugado pueden aplicarse otros metodos iterativos. Una de las altemativas mas habituales 
es el metodo del gradiente biconjugado, que no garantiza norma del residuo minima pero requiere, 
habitualmente, un numero menor de iteraciones para alcanzar un valor razonablemente pequeno de 
dicha norma. 


Discretizacion 

Para la implementacion de la iteracion (8.80), es necesario discretizar numericamente las funciones y 
los operadores. Para ello se desarrolla la funcion incognita X en serie de funciones base (8.48) y el 
resultado de aplicar los operadores en serie de funciones peso (8.51)-(8.53). De esta forma, el operador 
L discretizado se representa mediante el producto del vector correspondiente a la funcion discretizada 
por una matriz A tal que A.. = (W p Lx'!), mientras que el operador adjunto L“ se representa mediante el 
producto por la matriz adjunta o hermitica A ! . 

Observese que la matriz A que aparece en el metodo del gradiente conjugado discretizado es 
igual a la del metodo de los momentos (8.54) cuando en ambos metodos se utilizan los mismos 
conjuntos de funciones base y peso. En consecuencia, la resolucion del sistema de ecuaciones del 
metodo de los momentos utilizando la version discreta del metodo del gradiente conjugado produce el 
mismo resultado que la aplicacion directa de este ultimo y su posterior discretizacion, suponiendo que 
se tomen en ambos casos las mismas funciones base y peso, y que la matriz A + sea una discretizacion 
adecuada del operador adjunto L“. Este resultado es el mismo que se obtendria resolviendo el sistema 
de ecuaciones (8.54) por el metodo de Gauss o descomposicion triangular (LU). 

Esto significa que el metodo del gradiente conjugado discretizado obtiene la solucion de residuo 
minimo del sistema matricial A a = b, resolviendo A ' Aa =A + b, que coincide con la solucion del metodo 
de los momentos si el sistema es determinado. Sin embargo, cuando los productos escalares por las 
funciones peso se realizan numericamente, en lugar de analiticamente, todos los metodos anteriores 
equivalen al metodo de colocacion aplicado en los puntos en los que la integracion numerica evalua 
las funciones. El resultado es un sistema Aa = b sobredeterminado y solo el metodo del gradiente 
conjugado con colocacion en los puntos de integracion numerica o bien la resolucion directa de A + Aa 
=A + b producen |Aj minima, para un cierto conjunto de M puntos de integracion. Esto implica que 
cuando N — » °° solamente estos metodos aseguran \\X x - X N \\ — > 0 de forma monotona. 


Condicionamiento y precondicionado 

Como se ha indicado anteriormente, cuando la frecuencia de trabajo esta proxima a una frecuencia de 
resonancia, la matriz A es casi singular y es dificil calcular su inversa, debido a errores de 
truncamiento. Por este motivo, el metodo del gradiente conjugado puede no converger o hacerlo muy 
lentamente. Puede demostrarse que al resolver Aa = b el error relativo en cada iteracion es 
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(*+1) 
a — a> ’ 


A+ R ( k+1 ) 


< K- 



HI \\A + b\ 

donde k es el numero de condicionamiento de A + A, 


k = \\a + A 



min 


(8.82) 


(8.83) 


y X min son el mayor y menor valor propio de la matriz defmida positiva A A. 

El orden de magnitud de K, log 10 K, indica el numero de digitos significativos que se pierden en 
la solucion del sistema de ecuaciones. Debe tenerse en cuenta que el numero de condicionamiento de 
A' A es el cuadrado del numero de condicionamiento de A, con lo que se pierden el doble de digitos 
significativos al resolver A + Aa = A + b con el metodo del gradiente conjugado que si se resuelve 
directamente A a = b por los metodos de Gauss o descomposicion LU. 

El numero de condicionamiento de un problema Aa = b puede mejorarse multiplicando todo el 
sistema por una matriz adecuada. Un ejemplo sencillo es multiplicar por el inverso de una matriz A 
que se asemeje a A pero que sea facil de invertir como, en el caso mas sencillo, la diagonal de A, 

(a~ x -A^a = A~' b (8.84) 

donde ahora A~' A se asemeja a la matriz identidad y, por tanto, tiene un numero de 
condicionamiento mucho menor que A. 

Esta tecnica se conoce con el nombre de precondicionado y, en general, reduce enormemente el 
numero de iteraciones necesario para obtener un error aceptable. Sin embargo, en la mayoria de los 
casos practicos no es facil obtener una buena matriz de precondicionado A~' y se suelen aplicar 
metodos mucho mas complejos que tomar A igual a la diagonal de A. 


Convergencia 

En un sistema A + Aa =A + b bien condicionado, el gradiente conjugado asegura la convergencia a la 
solucion enNo menos iteraciones, donde N es el orden d eA + A. En cada iteracion ||R (4) |] y ||a-a®|| decrecen 
monotonamente y esta convergencia esta garantizada independientemente de la aproximacion inicial. 

Sin embargo, en la practica el numero de iteraciones necesario para obtener un error razonable 
suele ser mucho menor que N. Por ejemplo, bastan N 1/3 iteraciones para obtener un error relativo del 
orden de 10 3 con una discretizacion volumetrica de la EFIE [Sarkar, PIER-5 ‘90] y, segun otros 
autores, bastan N 1/2 iteraciones con DMFIE y discretizacion superficial. 

Una ventaja adicional del metodo del gradiente conjugado reside en que para un problema dado, 
al aumentar el numero de funciones base N a partir de un cierto valor, en la mayoria de los casos apenas 
aumenta el numero de iteraciones necesario a pesar de que el condicionamiento de A suele empeorar. 


Gradiente conjugado y FFT 

Cuando el operador L es de tipo convolucion, por ejemplo la EFIE y la MFIE, y se discretiza mediante 
funciones base definidas en subdominios que fonnan una malla regular, la matriz A de Aa = b es de 
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X 

A 


a) 



Toeplitz o de Toeplitz a bloques. En la 
figura 8.11 se muestran ejemplos de 
discretizaciones regulares en una, dos o 
tres dimensiones que producen este tipo 
de matrices. 

En este caso, las operaciones AT*® 
y A + R ( ® del metodo del gradiente 
conjugado discretizado tienen la forma de 
una convolucion discreta en una, dos o 
tres dimensiones y pueden implementarse 
eficientemente mediante la transformada 
rapida de Fourier (FFT). Ahora el numero 
de operaciones en cada iteracion es del 
orden de N logV - N en lugar de N 2 y, 
ademas, no es necesario almacenar la 
matriz A completa (tamano N 2 ) sino solo 
los elementos no redundantes (tamano N). 

Sin embargo, en un problema 
tridimensional arbitrario, para obtener una 
malla regular es necesaria una discreti- 
zation volumetrica (Fig. 8.11c). Por ello, si el tamano electrico de los elementos de la malla regular se 
mantiene constante, el numero de incognitas aumenta con la frecuencia en la forma N ~/ 3 en lugar de 
N ~ f 2 como sucede con discretizacion superficial. Si comparamos para un problema general 3-D la 
dependencia con la frecuencia del numero de operaciones y los requerimientos de memoria obtenemos 
la tabla 8.1. 



Fig. 8.11 Discretizacion con malla regular para obtener una matriz de 
Toeplitz: a) hilos, b) problemas 2-D y placas cuadradas en un espacio 
3-D y c) problemas 3-D 



SUPERFICIE LU 

SUPERFICIE CG 

VOLUMEN CG+FFT 

NUMERO DE ELEMENTOS N 

f 

/ 2 

f 

MEMORIA NECESARIA 

A 2 -/ 4 

A 2 -/ 4 

N-f 

ITERACIONES 

1 

A 1/2 =/ 

A 1/3 =/ 

OPERACIONES POR ITERACION 

A 3 -/ 6 

A 2 -/ 4 

N-f 

OPERACIONES TOTALES 

f b 

f 

f 

OPERACIONES NUEVA EXCITACION 

A 2 -/ 4 

f 5 

f 


Tabla 8.1 Dependencia con la frecuencia de la memoria y operaciones necesarias para resolver un problema 3-D arbitrario 
mediante: el metodo de los momentos con discretizacion superficial y descomposicion LU, el metodo del gradiente conjugado 
con discretizacion superficial y con discretizacion volumetrica regular mas FFT 


8.3.3 Funciones base y peso 

Para la discretizacion de las corrientes y la geometria de la superficie o volumen sobre la que se aplican 
las condiciones de contomo es necesario utilizar en la ecuacion (8.48) unas funciones base adecuadas. 
De un modo muy general, las funciones base pueden clasificarse en funciones de dominio completo, 
definidas en todo el dominio del operador L, o de subdominio, definidas solamente en una parte del 
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dominio (subdominio o elemento de mallado). Normalmente, el tamano de estos subdominios suele 
estar comprendido entre A/5 y A/20. 


Funciones elementales 


a) Funciones delta de Dirac 

Se aproximan las corrientes equivalentes superficiales o volumetricas por una serie de fuentes 
puntuales Xj (r) = 8 (r - r ; ) . 


b) Funciones pulso 

Las corrientes equivalentes se aproximan mediante una fiincion constante a trozos (Fig. 8.12). Para ello se 
utilizan funciones base pulso definidas en subdominios. La ecuacion de los pulsos en una dimension es 


Xj (c) 


J 1 si |z - Zj | < A 

[o fuera 


(8.85) 
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Fig. 8.12 Funciones base pulso: a) en una dimension y b) en dos 
dimensiones 


y es analoga para los casos de dos y tres 
dimensiones. 

Las funciones pulso son muy utilizadas 
porque generalmente dan lugar a integrates 
faciles de calcular. El inconveniente principal 
es que aparecen discontinuidades en la 
distribucion de corrientes discretizada, lo cual 
puede complicar el problema cuando en el 
operador L existen operaciones de diferen- 
ciacion. 


c) Funciones triangulo 

La altemativa mas habitual a las funciones pulso cuando se desean evitar discontinuidades en la 
distribucion de corrientes son las funciones triangulo. El desarrollo de la distribucion de corrientes en 
funciones base triangulo equivale a una interpolacion lineal a trozos (Fig. 8.13). Las funciones 
triangulo se definen unicamente en una dimension y en problemas 2-D o 3-D se suelen combinar con 
funciones base pulso en las otras dimensiones. 



Fig. 8.13 Funciones base triangulo: a) solapamiento de los subdominios en los que se definen las funciones base 
y b) interpolacion lineal de la distribucion de corrientes 
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Las funciones triangulo aproximan la distribucion de corrientes mejor que las funciones pulso 
y son muy convenientes cuando la corriente debe ser nula en los extremos del dominio (por ejemplo, 
en los extremos de una antena de hilo). Sin embargo, no deben emplearse cuando la corriente es 
singular en los extremos (por ejemplo, en los bordes de una llnea microtira). 


d) Funciones sinusoidales a trozos 

Analogas a las funciones triangulo son las funciones sinusoidales a trozos 


Xj{z) 


sen k A — z - z ■ ) 

si Iz — zJ < A 

sen k A 11 

0 fuera 


(8.86) 


que cuando kA « 1 presentan una forma practicamente 
triangular y producen una interpolacion casi lineal de la 
distribucion de corrientes. 

Estas funciones base se emplean con frecuencia para el 
analisis de antenas de hilo porque el resultado de aplicar la 
ecuacion de Pocklington a una corriente sinusoidal puede 
obtenerse analiticamente [Balanis ‘82] (observese que la 
ecuacion (8.86) corresponde a la distribucion de corriente de un 
dipolo de brazo A segun el modelo de linea de transmision). 

369 

e) Funciones trigonometricas de dominio entero 

Cuando las funciones base son senos y cosenos defmidos en todo el dominio del operador, la ecuacion 
X n = "Lax. (8.48) equivale al desarrollo en serie de Fourier de la distribucion de corriente. En este caso, 
si se utilizan las funciones peso W i = Lx. del metodo de los minimos cuadrados, se obtienen coeficientes 
a j iguales a los coeficientes del desarrollo en serie de Fourier. 

f) Conjuntos de polinomios ortogonales 

Analogamente a los desarrollos en serie de funciones trigonometricas, pueden utilizarse desarrollos en 
serie de polinomios ortogonales (Chebychev, Legendre, Flermite, Laguerre, etc). Una eleccion habitual 
en el analisis de lineas microstrip son los polinomios de Chebychev, de primera especie para la 
componente de la corriente paralela a la linea y de segunda especie para la componente perpendicular 
[Morita’90]. 



Fig. 8.14 Funcion base sinusoidal a trozos 


Discretizacion de superficies planas 

a) Funciones pulso 

La solucion mas sencilla para discretizar corrientes que fluyen sobre superficies planas consiste en 
dividir la superficie en subdominios rectangulares y suponer que la corriente es constante en el interior 
de los subdominios. Elio equivale a utilizar funciones base iguales a pulsos bidimensionales (Fig. 8.15) 
para representar las dos componentes de la corriente J x y ./, 

La eleccion de las funciones peso suele basarse en el metodo de colocation, funciones delta de 
Dirac situadas en el centra de los subdominios, o en el metodo de Galerkin. El inconveniente principal 
de esta discretizacion es la aparicion de singularidades de carga en los limites de los subdominios. 
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V-(J y y) 

7 CD 


Fig. 8.15 Funciones base pulso bidimensional 


b) Funciones tejado 

A 
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x > 



Fig. 8.16 Funciones base tejado defmidas sobre subdominios rectangulares del piano 


Con objeto de evitar las 
singularidades en la 
distribucion de carga 
que aparecen en el caso 
anterior, las funciones 
base que representan J 
se eligen de forma que 
J x (x,y ) sea continua en x, 
y J v (x,y) continua en y 


~j cop = VJ 


a , a , 

fT J x + J y 

OX oy 


(8.87) 



Fig. 8.17 Funciones peso hoja de navaja en combinacion con 
funciones base tejado 


En la figura 8.16 se muestran las funciones 
tejado {rooftop), iguales a la combinacion de 
una funcion pulso en x y una funcion triangulo 
en y, o viceversa. Juntamente con estas 
funciones base suelen emplearse funciones 
peso del tipo hoja de navaja ( razor blade), que 
se representan en la figura 8. 17. 

En el caso de discretizacion volume- 
trica, pueden emplearse funciones base y peso 
tridimensionales analogas a las funciones 
tejado y hojas de navaja de dos dimensiones. 
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Funciones base para discretization de superficies arbitrarias en un espacio 3-D 


En algunas aplicaciones es necesario el analisis 
conductores o dielectricos muy complejos, como 
es el caso de antenas embarcadas en aviones, 
barcos o satelites. Para ello es necesario disponer 
de un conjunto de funciones base capaz de 
discretizar superficies de formas arbitrarias y de 
una herramienta de software de diseno asistido 
por ordenador (modelado geometrico) para llevar 
a cabo la discretizacion de forma automatica. La 
figura 8.18 muestra la discretizacion de la 
superficie de un avion Boeing 727. 


de antenas que radian en presencia de objetos 



Fig. 8.18 Discretizacion de la superficie de un avion Boeing 727 


a) Modelado por hilos 

La tecnica de discretizacion de superficies arbitrarias mas antigua es el modelado por hilos (Fig. 8.19). 
Su origen data de mediados de los anos sesenta y consiste en aproximar la radiation de las corrientes 
equivalentes superficiales por la radiation de hilos de corriente situados sobre la superficie. 

Este metodo permite obtener buenos resultados cuando se calculan parametros de campo lejano 
(diagrama de radiation de una antena o section 
recta de un bianco radar) pero no es adecuado 
para el calculo de parametros de campo proximo, 
como impedancias de entrada o corrientes indu- 
cidas sobre las superficies. Debido a esta y otras 
limitaciones, en la actualidad suelen emplearse 
otras tecnicas mas potentes para el modelado de 
superficies arbitrarias. 



Fig. 8.19 Modelado de superficies mediante hilos de corriente 


b) Triangulos de Rao, Glisson y Wilton 

Uno de los metodos de discretizacion de superficies arbitrarias mas 
extendido en los paquetes comerciales de modelado geometrico es el 
mallado en parches triangulares (Fig. 8.20). Rao, Glisson y Wilton 
desarrollaron en 1982 un tipo de funciones base definidas sobre este 
tipo de mallado que constituye el metodo de analisis de superficies 
arbitrarias mediante la EFIE mas utilizado en la actualidad. 

Para evitar la aparicion de singularidades de carga en un 
mallado con parches triangulares basta asegurar la continuidad de la 
componente de J normal a los lados de los triangulos, suponiendo que 
las funciones base son continuas en el interior de los mismos. Con este 
objetivo, se definen las funciones base de Rao, Glisson y Wilton como 
funciones vectoriales /„ asociadas a un lado f n que es comun a dos 
triangulos Tf y Tf (Fig. 8.21) 



Fig. 8.20 Modelado de una esfera 
mediante parches triangulares 


fn (0 = 


2 a: 


2 a: 


si r e Tf 
si r e Tf 


( 8 . 88 ) 
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donde p+ es el vector desde el vertice de T t ] opuesto a („ hasta r yp~ desde 
r hasta el vertice de T~ opuesto a l n y A* es el area del triangulo T~ . La 
componente de J normal a t n se toma con signo positivo cuando fluye de 
K a T~. 


Fig. 8.21 Par de elementos triangulares con un lado comun sobre los que se definen las 
funciones base de Rao, Glisson y Wilton 
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Esta definicion de las funciones base tiene las siguientes propiedades: 

► La funcion vectorial f n (r) no tiene componentes normales a traves del horde exterior del par 
de triangulos T+ , T~. La componente normal a traves del horde interior t n es igual a 1, constante 
y continua a lo largo de todo el lado. Elio implica que la aproximacion de la corriente total es 

N 

J = !/„/„(?) 

n = 1 

donde N es el numero de los lados comunes a dos triangulos (y, por tanto, que no forman hordes 
exteriores de la superficie) y los coeficientes I n son el valor de la corriente que atraviesa el lado 
H n en la direccion nonnal. El valor de J dentro de cada triangulo es una interpolacion lineal 
vectorial de los tres valores I n de las componentes de J normales a los tres lados. 

► La densidad de carga superficial es 


-/®Pv = V s /„ 



si r e T 



si r e T 


(8.89) 


de forma que la carga total en cada triangulo es ± l n y la suma de ambos triangulos da carga 
total nula. 

► En los hordes exteriores de una superficie abierta, las componentes normales de ,/ v son nulas. 
Esto corresponde a la realidad fisica si tenemos en cuenta que cuando las superficies abiertas se 
analizan con la EFIE, la incognita es la suma de las corrientes en las dos caras de la superficie, 
que debe tener nula la componente nonnal al horde exterior. 

Como funciones peso suele utilizarse el metodo de Galerkin, realizando algunas 
aproximaciones que suponen constantes los valores del campo incidente y de los potenciales en 
el interior de los subdominios triangulares. 

c) Elementos finitos 

Los mallados en elementos finitos constituyen, posiblemente, la herramienta mas potente y flexible 
para discretizar con precision superficies arbitrarias muy complejas. Su utilizacion esta muy extendida 
en problemas de ingenieria mecanica y civil (analisis de deformaciones de piezas sometidas a 
esfuerzos, presas, puentes, etc.). Por este motivo, existe un gran numero de programas de diseno 
asistido por ordenador que incorporan modelado geometrico, mallado en elementos finitos, analisis 
numerico (de tipo mecanico) y postprocesado de resultados. 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


71 


METODOS NUMERICOS 


El metodo de los elementos finitos suele 
aplicarse con discretizacion volumetrica y 
formulacion diferencial o variacional. Sin 
embargo, en este apartado se van a considerar 
unicamente los elementos finitos como las 
funciones base de una discretizacion superficial 
con formulacion integral, lo cual se conoce con 
el nombre de metodo de los elementos de 
contorno. 

En el metodo de los elementos finitos los 
subdominios de la discretizacion se denominan 
elementos. Con objeto de conseguir que las 
funciones base aproximen simultaneamente la 
geometria de la superficie y la corriente que 
fluye por ella, se utilizan polinomios que 
interpolan las coordenadas de la superficie y el 
valor de la corriente en unos puntos fijos 
llamados nodos. Para facilitar la construction 
de los polinomios de interpolacion, estos se 
definen en funcion de coordenadas locales (q.q ) 
sobre un piano bidimensional y con formas 
sencillas, como por ejemplo triangulos rectan- 
gulos o cuadrados (Fig. 8.22). De esta forma, 
las operaciones de integration y diferenciacion 
de las funciones base tambien se simplifican, y 
se llevan a cabo mediante un cambio de variable 
del espacio real (x,y,z) a las coordenadas locales 

(tfi)- 

La interpolacion de la geometria de un 
elemento y la corriente que fluye por el se 
realiza mediante las ecuaciones 



Fig. 8.22 Elementos finitos: a) triangulares lineales (orden 2), b) 
triangulares parabolicos (orden 3), c) cuadrangulares lineales y d) 
cuadrangulares parabolicos 


r 




j = 


N f 

X't’i (^ r i)^ 


i=l 


(8.90) 


donde (|) ; son funciones de interpolacion 
definidas sobre un elemento que valen 1 en el 
nodo i-esimo y 0 en los demas (Fig. 8.23) y se 
construyen mediante polinomios de interpo- 
lacion de Lagrange en (q, q). Las F ( son las 
coordenadas del nodo i-esimo y J, el valor de la 
corriente en ese nodo; N g y N f son, respec- 
tivamente, los numeros de nodos del elemento 



Fig. 8.23 Funciones de interpolacion para elementos finitos 
triangulares lineales. En general (J) t (^, T|) = 1 en el nodo i-esimo 
y 0 en los demas 
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utilizado para modelar la geometria de la superficie y del 
elemento que representa la funcion. 

Se denomina orden del elemento al orden de los 
polinomios de interpolacion (|r. El numero de nodos existentes en 
cada elemento aumenta con el orden del mismo. Los elementos 
finitos se denominan isoparametricos cuando se utilizan las 
mismas funciones de interpolacion para representar la geometria 
del elemento y la funcion incognita (mismo orden de los 
polinomios N = N^, superparametricos cuando el orden en la 
aproximacion de la superficie es mayor que el de la funcion (N > N f ) 
y subparametricos cuando es menor. 

Las integraciones y diferenciaciones de los operadores L E 
y L h se realizan sobre el elemento en coordenadas locales (c,,q), 
utilizando el jacobiano de la transformacion donde sea necesario. 
El operador se discretiza con las funciones peso habituales, 
normalmente con el metodo de colocacion muestreando el campo 
en la posicion de los nodos. Asi, se obtiene el campo en el nodo i-esimo como la suma de las 
contribuciones de las corrientes en todos los elementos 

N e 

E^ = ^L E (j e ) (8.91) 

e=l 

donde N e es el numero de elementos. Sustituyendo el valor de la corriente en el interior de cada 
elemento, J e , por la interpolacion (8.90) de los valores de la corriente en los nodos, tenemos 

= £ i'Md'MS.i)] < 8 - 92 > 

e = 1 7=1 

y sumando para todos los elementos que comparten el mismo nodo (operacion de ensamblado de 
matrices locales en una matriz global) resulta, tras cambiar la numeracion local de los nodos (j) en cada 
elemento por una numeracion global (n), 


z 

* 



Fig. 8.24 Esfera modelada con elementos 
finitos triangulares y cuadrangulares de 
orden 3. Comparese con el modelo de 
facetas triangulares de la figura 8.20 


1 V J 

e; = X-WMM] ( 8 - 93 ) 

n = 1 

donde J n representa la suma de las corrientes de los distintos elementos que fluyen por el nodo n-esimo 
y N t es el numero total de nodos en toda la superficie. Para transformar la ecuacion (8.93) en un 
sistema de ecuaciones escalares es necesario utilizar una incognita para cada una de las tres 
componentes de la corriente en cada nodo. El resultado de aplicar la EFIE o MFIE a una ecuacion del 
tipo (8.93) es un sistema de ecuaciones Aa = b donde el vector columna incognita contiene los valores 
de cada componente de la corriente en cada nodo. 

La formulacion de elementos finitos basados en nodos que se ha presentado en este apartado es 
de tipo escalar y, por tanto, se discretizan por separado las tres componentes de la corriente y del campo 
en cada nodo. Sin embargo, existe una formulacion altemativa de tipo vectorial que se basa en las 
aristas de los elementos en lugar de los nodos. Esta version de los elementos finitos interpola la 
corriente tangencial a una arista, de fonna similar a como las funciones base de Rao, Glisson y Wilton 
interpolan la corriente normal a la misma. 
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8.4 Metodos de alta frecuencia 

Para el analisis de antenas y estructuras grandes en terminos de la longitud de onda, como reflectores 
y antenas embarcadas, no son adecuados los metodos numericos de baja frecuencia. Elio es debido a 
que la necesidad de discretizar la superficie o el volumen en elementos de tamano del orden do A./10 
conduce a un sistema de ecuaciones de orden muy elevado, lo cual precisa un tiempo de CPU y una 
cantidad de memoria fuera del alcance de los ordenadores actuales. 

Por ello, es necesario utilizar metodos aproximados que proporcionen resultados aceptables con 
un esfuerzo computacional reducido. Estos metodos se basan en la aplicacion del teorema de 
equivalencia, situando corrientes equivalentes unicamente en aquellas superficies sobre las que se 
conozcan o se puedan estimar las componentes tangenciales del campo electrico y magnetico (Fig. 8.3c). 
En el resto de las superficies, sobre las que no se conocen las corrientes equivalentes, se coloca un 
conductor electrico perfecto. De esta forma, las corrientes equivalentes desconocidas sobre este 
conductor no radian pero, en contrapartida, es necesario calcular la radiacion de las corrientes 
equivalentes conocidas en presencia de una estructura conductora, en lugar de en el espacio fibre 
(Fig. 8.3c). En este apartado denominaremos campo incidente E‘ al radiado por las corrientes 
equivalentes conocidas en el espacio fibre, campo total E al radiado en presencia de la estructura de 
la antena y campo dispersado E s a la diferencia de ambos. La figura 8.25 muestra el ejemplo de un 
reflector en el que se han situado corrientes equivalentes sobre la apertura del alimentador, que 
radian en presencia de la estructura formada por el reflector y el propio alimentador. 

Cuando las dimensiones caracteristicas de la antena y de la estructura conductora, como 
longitud, anchura y radios de curvatura de las superficies, sean grandes comparadas con la longitud de 
onda, los campos reflejados en las superficies y los difractados en las aristas (Fig. 8.25) podran 
calcularse mediante aproximaciones de alta frecuencia. Los analisis en alta frecuencia son de gran 
importancia, pues incluyen la mayoria de las antenas directivas (sin tener en cuenta agrupaciones). 

La simplicidad de los metodos de alta frecuencia se debe a que consideran la difraccion como 
un fenomeno local: cada punto de la estructura difracta los campos de forma independiente, sin 
interaccionar con los demas puntos de la superficie. Asi, pueden aproximarse las corrientes inducidas 
(componentes tangenciales de los campos) en una region de la antena como debidas unicamente al 
campo incidente, sin incluir el campo 
rerradiado por otras partes de la antena. 

Sin embargo, existen algunas excep- 
ciones a la teoria de difraccion local, en 
las que la interaccion entre superficies 
electricamente grandes es muy impor- 
tante. Ejemplos tipicos son las dobles 
reflexiones entre las caras de un reflector 
diedrico y las reflexiones multiples en el 
interior de cavidades. 

En este apartado se estudiaran los 
metodos mas generales para el analisis en 
alta frecuencia de la reflexion y de la 
difraccion en superficies y aristas arbi- 
trarias: los metodos de optica fisica y de 
las corrientes equivalentes. Asimismo, se 
comentaran brevemente los metodos de 
trazado de rayos (optica geometrica, 



Fig. 8.25 Aplicacion del teorema de equivalencia para el analisis en 
alta frecuencia de un reflector 
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teorias geometrica y fisica de la difraccion, etc.), utiles para el analisis de geometrias sencillas con un 
esfuerzo computacional minimo y de gran importancia historica en el desarrollo de las tecnicas de 
analisis electromagnetico en alta frecuencia. 


8.4.1 Optica fisica 

La teoria de optica fisica (abreviado PO en ingles) se basa en aproximar las corrientes equivalentes 
desconocidas en cada punto de la estructura conductora por las que existirian sobre un piano infmito 
tangente a la superficie en este punto, si la superficie esta directamente iluminada por el campo 
incidente, o por cero si no lo esta (Fig. 8.26). En este caso, aplicando la teoria de imagenes para el 
piano infmito, se tiene 
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- £> _ f 2hxH‘ 

J p(~) — /i x H — I 

0 


region iluminada 
region de sombra 


(8.94) 


E 



donde h es la normal a la superficie y H‘ el 
campo magnetico incidente en ese punto. 

Observese que la corriente inducida 
sobre la superficie conductora, igual a la 
corriente equivalente, se supone que en cada 
punto solo depende del campo incidente (H‘) y 
de la geometria local de la superficie en este 
punto ( h ): es la aproximacion de difraccion 
local en alta frecuencia. Por contra, en baja 
frecuencia la interaction entre distintos puntos 
de la superficie es muy importante y se expresa 
mediante la matriz de impedancias mutuas (8.53) del metodo de los momentos. 

La radiacion de las corrientes equivalentes (8.94) en el espacio libre, evaluada en campo lejano, 
es segun (3.58) 

0 -jkr 


Fig. 8.26 Aproximacion de las corrientes segun optica fisica 


E = -7® It 


4nr 


II 

^iluminada 


xH‘ e jkf ? ' ds’ 


(8.95) 


Dada la gran simplicidad de la formulation, la aproximacion de optica fisica es el metodo mas 
utilizado en la actualidad para el analisis de la reflexion en superficies arbitrarias en la region de alta 
frecuencia. El coste computacional se reduce a una integration numerica en dos dimensiones y es muy 
inferior al que requieren los metodos numericos. De esta forma, pueden analizarse antenas con 
reflectores de tamafio del orden de centenares o miles de longitudes de onda. 

En la integral de optica fisica (8.95) es habitual que la fase del integrando varie muy 
rapidamente sobre la superficie. Las partes real e imaginaria del integrando varian aproximadamente 
como sinusoides, y los ciclos negativos tienden a cancelar los positivos. Sobre las superficies curvadas 
suele haber un punto de fase estacionaria en el que la fase varia lentamente, presentando un maximo 
o un minimo. Como el valor del integrando en este punto no puede cancelarse, como sucede en los 
puntos de variacion rapida de fase, esta es la contribution principal al valor de la integral. La 
aproximacion de fase estacionaria consiste en calcular la integral desarrollando la exponencial de fase 
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en serie de Taylor para k — y realizar analiticamente la integral sobre el primer termino del desarrollo. 
El resultado para integrales de una dimension es 


lim 


J g(x) < 




dx = 


2 n 


nl/2 


jkf'{x s ) 


g{ x s)< 




f ( x s) = 0 


(8.96) 



V Observador 


Fig. 8.27 La ley de Snell se cumple solamente en el punto de la superficie en el 
que la longitud total del camino fuente-superficie-observador es minima (fase 
estacionaria) 


Observese que el valor de 
la integral es igual al valor del 
integrando en el punto de fase 
estacionaria x s , multiplicado por 
un factor que depende de la 
derivada segunda de la variacion 
de fase. Sustituyendo la version 
bidimensional de (8.96) en (8.95) 
se obtiene un resultado que puede 
interpretarse como si la reflexion 
se produjera unicamente en el 
punto de fase estacionaria y no en 
toda la superficie. Esta conclusion 

tiene sentido fisico, pues es facil demostrar que en el punto de fase estacionaria los rayos incidente (de 
la fuente a la superficie) y reflejado (de la superficie al observador) cumplen la ley de Snell de 
reflexion en un piano conductor infinite (Fig. 8.27). Es por este motivo que al punto de fase 
estacionaria se le denomina tambien punto de reflexion especular. Las teorias de trazado de rayos, 
como optica geometrica, se basan en obtener la situacion de los puntos de reflexion especular sobre la 
superficie y sumar por separado su contribucion al campo reflejado total, evitando el calculo de la 
integral de optica fisica. 

En la mayoria de los casos, la corriente de optica fisica no es nula en los limites de la integral 
(8.95), por lo que no puede cancelarse la fase de variacion rapida como sucede en el interior del dominio 
de integracion. Por tanto, el valor de la integral es igual a la contribucion de los puntos de reflexion 
especular mas la contribucion de los limites de integracion, que en general pueden ser de dos tipos: 

► Limites debidos a la transicion entre la region iluminada, donde J PO = 2 hx //' , y la region 
de sombra, donde J PO = 0. Como esta discontinued en la corriente no existe en la realidad 
fisica, sino que su valor disminuye gradualmente, la contribucion del limite de la integral en la 
transicion entre regiones iluminada y de sombra introduce un error en el calculo del campo 
reflejado. 

► Limites debidos a la terminacion brusca de la superficie en una arista. La contribucion del limite 
de la integral de optica fisica constituye una parte del campo difractado por la arista, debida a 
la superficie que termina en la misma. La otra parte, que proviene de la propia arista, debe 
calcularse por el metodo de las corrientes equivalentes. 

La aproximacion de optica fisica proporciona muy buenos resultados para el analisis de la 
reflexion en grandes superficies. Sin embargo, presenta una serie de limitaciones que en algunos casos 
pueden introducir errores importantes: 

► Debido a que se aproximan las componentes tangenciales del campo por las que habria sobre 
un piano infinite, se comete un error apreciable en aquellos puntos de la superficie en los que 
algun radio de curvatura sea menor que la longitud de onda. 

► En las cercanias de una arista, la corriente inducida sobre la superficie tampoco puede 
aproximarse correctamente por la que existiria sobre un piano infinito tangente y, por tanto, el 
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resultado de optica fisica no predice adecuadamente el fenomeno de difraccion en aristas. En el 
caso de antenas de reflector, los resultados de optica fisica son validos unicamente en 
direcciones de observacion proximas al lobulo principal del diagrama, en las que predomina la 
contribucion de la reflexion superficial sobre la difraccion en las aristas que limitan la superficie 
reflectora. En la zona de lobulos secundarios alejados del principal el valor del campo reflejado 
por la superficie es pequeno y, por tanto, es necesario anadir la contribucion de las aristas, 
calculada por otros metodos. 

► Otra fuente de error aparece al suponer que las corrientes equivalentes en la zona de sombra (no 
iluminada directamente por el campo incidente) son nulas, lo cual solo es cierto en muy alta 
frecuencia. Esto significa que se desprecia el efecto de las ondas de superficie que dan la vuelta al 
objeto por la zona de sombra ( creeping waves u ondas rampantes) e interfieren al campo reflejado 
por la zona iluminada. La contribucion de estas ondas decrece muy rapidamente con la frecuencia 
y en muchos casos puede despreciarse. Sin embargo, deben tenerse en cuenta para analizar antenas 
en presencia de superficies suavemente curvadas, como un monopolo situado sobre el fuselaje de 
un avion. Para ello se utilizan metodos asintoticos de trazado de rayos que tengan en cuenta este 
efecto, como las teorias geometrica y uniforme de la difraccion (GTD y UTD). 

► La contribucion de la discontinuidad artificial de las corrientes de optica fisica en la transicion 
entre la zona iluminada y la de sombra produce oscilaciones espurias en el valor calculado de 
la integral (8.95). Estas oscilaciones no aparecen si se calcula el campo a partir del principio de 
fase estacionaria (8.96) y los puntos de reflexion especular. 

8.4.2 Metodo de las corrientes equivalentes (MEC) 

El metodo de las corrientes equivalentes se basa en aproximar la radiacion de la distribucion superficial 
desconocida de corrientes equivalentes en las proximidades de una arista por la radiacion de un 
filamento de corriente conocida, situado a lo largo de la arista. El campo electrico radiado a grandes 
distancias por un filamento de corrientes electrica I y magnetica M es 



(8.97) 


Fig. 8.28 Aproximacion local de una arista curva por cunas 
infinitas tangentes. Si el angulo intemo de la cuna es nulo esta se 
reduce a un semipiano infinito 



donde la integral se extiende solamente sobre 
la portion de la arista iluminada por el campo 
incidente, t es el vector unitario tangente a la 
arista en cada punto, r' el punto de 
integration sobre la arista, r la direccion de 
observacion y T) la impedancia de onda en el 
medio. Debe destacarse que estas corrientes 
equivalentes de arista son ficticias y no tienen 
una naturaleza fisica -dependen de la 
direccion de observacion-; lo cual no sucede 
con las corrientes equivalentes superficiales, 
que coinciden con las corrientes inducidas 
sobre la superficie conductora. 


El valor de las corrientes equivalentes 
de arista /, M se obtiene igualando la 
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expresion (8.97) al campo exacto calculado analiticamente para un objeto de geometria canonica que 
contenga una arista, como es la cuna infinita. Al ser la difraccion un fenomeno local en alta frecuencia, 
la difraccion en cada punto de una arista curvada depende unicamente del campo incidente y de la 
geometria local. Si el radio de curvatura de la arista es electricamente grande, cada punto de la arista 
puede aproximarse localmente por la arista recta de una cuna infinita tangente (Fig. 8.28) y, por tanto, 
las corrientes equivalentes de arista seran las mismas en cada punto de la arista curvada que en la cuna 
infinita tangente a ese punto. 

Habitualmente, las corrientes equivalentes de arista se expresan en funcion de unos coeficientes 
de difraccion de longitud incremental, abreviados como ILDC en ingles, 


I = -rf - Dm [E‘ • t) + - 7 — D m {h‘ ■ t) 
jkr 1 jk 

M= -77 D mh (h‘ ■ t) 

J K 


(8.98) 


Sustituyendo las corrientes (8.98) en la integral de radiacion (8.97) se obtiene la formulacion 
del campo difractado en funcion de los ILDC 


E = 


a~j kr 

4 nr 


D, 


? ( E ‘ ■ f jr x (r x ?) + D IH [x\ H‘ ■t^r'K(r'Kt) + D MH (y\H 1 ■ tj (f x f)J e jh '' dl' (8.99) 


donde se observa que los ILDC representan la contribucion a las dos polarizaciones del campo total de 
un elemento diferencial de arista, separada en las componentes producidas por los campos electrico y 
magnetico incidentes tangentes a la arista. 

Analogamente a la integral de superficie de optica fisica, en alta frecuencia la integral de arista 
(8.99) tambien presenta puntos de fase estacionaria. Por ello, la integral puede calcularse a partir del 
valor de los coeficientes de difraccion en los puntos de fase estacionaria y la contribucion de los limites 
de integracion (vertices de la arista o transicion artificial entre region iluminada y de sombra). En los 
puntos de fase estacionaria los rayos difractados hacia el observador forman con la arista el mismo 
angulo que el rayo incidente (generalizacion de la ley de Snell), lo cual define un cono de direcciones 
de difraccion denominado cono de Keller (Fig. 8.29). 

Las teorias de trazado de 
rayos para analisis de aristas, 
como la teoria geometrica de la 
difraccion, se basan en obtener 
los puntos de fase estacionaria 
sobre la arista en los que el cono 
de Keller coincide con la 
direccion de observacion y 
sumar su contribucion al campo 
difractado total; evitan asi el 
calculo numerico de la integral 
de linea sobre la arista. 

Existen varias versiones 
de los coeficientes de difraccion 
de longitud incremental. Algu- 
nas incluyen la contribucion de 



Fig. 8.29 Punto de fase estacionaria sobre una arista y cono de Keller de rayos 
difractados 
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optica fisica del limite de la superficie que termina en la arista. Como en el caso de una cuna infmita 
esta superficie es un semipiano, su contribucion en la direccion de reflexion especular es infmita y, para 
esta direccion de observacion, los ILDC presentan una singularidad. Esto no sucede con las 
formulaciones de los ILDC que no incluyen la superficie lateral de la cuna; pero en ellos es necesario 
calcular la contribucion de la superficie finita real proxima a la arista por otro metodo, habitualmente 
optica fisica, y anadirla a la contribucion de la arista. 

En general, la formulacion de los ILDC es muy compleja y, para simplificar, suelen utilizarse 
formulaciones mas sencillas, que son validas linicamente para direcciones de observacion en el cono 
de Keller de algun punto de fase estacionaria. En este caso, los resultados coinciden con los obtenidos 
por los metodos de trazado de rayos. Las siguientes tablas resumen los tipos de coeficientes de 
difraccion mas utilizados para el analisis de antenas, la formulacion de los cuales puede encontrarse en 
la literatura [Knott, Schaffer & Tuley’93], 

a) ILDC que incluyen la contribucion del limite de la integral de superficie de optica fisica. Para 
direcciones de observacion en el cono de Keller el resultado coincide con el de la teorla 
geometrica de la difraccion (GTD). 

Como ejemplo, la expresion de los coeficientes de difraccion de Knott y Senior para el caso de 
un semipiano infinito, situado en el piano xy con la arista a lo largo del eje z, es 


Die ~ 2 


sen 0, 


4 >,- — 4 »/ §r+$i 

cos — — — cos- 


2 ) 


Dm = 0 


D 


MH ~ o a 

sen 9, 


1 1 
- + - 


4>,- - <t>; + <t>i 

COS — — COS- 


2 ; 


( 8 . 100 ) 


donde 0 ; , (|r son las coordenadas esfericas de la direccion de incidencia y 6 r , (f> r las de la 
direccion de observacion. Observese que son singulares cuando (|) r = 71 ± (|) ( , es decir, cuando la 
direccion de observacion coincide con la reflexion especular de la superficie del piano infinito. 


NOMBRE 

DIRECCIONES DE 

OBSERVACION VALIDAS 

FORMULACION 

GTD (Ryan y Peters, Knott y Senior) 

Cono de Keller 

Sencilla 

Michaeli (1984) 

Todo el espacio 

Complicada 


Tabla 8.2 Complejidad de los ILDC que incluyen la contribucion de optica fisica 


b) ILDC que no incluyen la contribucion del limite de la integral de superficie de optica fisica. 
Para direcciones de observacion en el cono de Keller el resultado coincide con el de la teoria 
fisica de la difraccion (PTD). 

Como ejemplo, la expresion de los coeficientes de difraccion de Ando para el mismo semipiano 
infinito es 
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Die 

D ih 


<t>, <\>j (]>,. 

sen— cos— -sen — 
2 _ 2 2 

sen 2 0 ; cos(|),. + cos(|) r 
2 cos 9, 

sen 2 0 ; 

<t> r <>,- <>,- 

cos— cos— -sen — 
, 2 2 2 


sen 2 0, cos(|), + cos(|) r 


(8.101) 


donde, ahora, no aparece la singularidad en la direction de reflexion especular de la superficie 
plana infinita. La contribucion de optica fisica no esta incluida y debe calcularse por separado 
para la superficie finita de la antena y sumarse al resultado de difraccion en la arista. 


NOMBRE 

DIRECCIONES DE 

OBSERVACION VALID AS 

FORMULACION 

PTD ( Ufimtsev, Ando) 

Cono de Keller 

Sencilla 

Mitzner (1974) 

Todo el espacio 

Complicada, presenta singularidades 

Michaeli (1986) 

Todo el espacio 

Muy complicada, pero con menos 
singularidades 


Tabla 8.3 Complejidad de las distintas formulaciones de los ILDC que no incluyen la contribucion de optica fisica 


8.4.3 Metodos asintoticos o de trazado de rayos 
Optica geometrica 

El metodo de optica geometrica es el mas antiguo de los de alta frecuencia. Se desarrollo originalmente 
para analizar la propagation de la luz a frecuencias opticas, en las que no es necesario considerar la 
naturaleza ondulatoria de los campos electromagneticos. De hecho, la teoria de optica geometrica 
proviene de considerar el transporte de energia a lo largo de un tubo de rayos, sin precisar si la energia 
se propaga en forma de ondas o de particulas. Al no tener en cuenta la naturaleza ondulatoria de los 
campos, el metodo de optica geometrica no es capaz de predecir la difraccion, sino unicamente la 
reflexion en superficies de curvatura suave, y obtiene siempre regiones de sombra con transiciones 
abruptas. La teoria de optica geometrica se basa en los siguientes conceptos: 

► Las llneas de flujo de energia o rayos son rectas en un medio homogeneo. En medios 
heterogeneos, siguen el camino de longitud optica estacionaria, es decir, minima (principio de 
Fermat). 

► Los rayos son reflejados por la superficie conductora segun la ley de Snell. En consecuencia, a 
un punto de observacion determinado llegan unicamente los rayos provenientes de los puntos 
de reflexion especular (Fig. 8.27) y no del resto de la superficie. 

► La variation de la amplitud del campo a lo largo de un tubo de rayos esta determinada por la 
ley de conservacion de la energia. Por tanto, la amplitud del campo es inversamente 
proporcional a la seccion recta transversal del tubo. Esta ultima es nula cuando el tubo de rayos 
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converge en una recta o un punto. Este conjunto de puntos del espacio en los que converge un 
numero infmito de rayos se llama caustica y, en ellos, la amplitud del campo predicha por las 
tecnicas de trazado de rayos es infinita. 

El campo reflejado, calculado mediante la aproximacion de optica geometrica, coincide con el 
obtenido mediante la evaluacion de fase estacionaria (8.96) de la integral de optica fisica (8.95). A 
pesar de la sencillez de la formulacion y del concepto de optica geometrica, el calculo de la reflexion 
en una superficie arbitraria no es un problema trivial. Las principales dificultades que aparecen son la 
identificacion de los puntos de reflexion especular y el calculo de la derivada segunda del frente de 
fase en estos puntos. Ademas, la aparicion de causticas es frecuente en las geometrias mas habituales, 
lo cual produce campos reflejados infinitos. Por todo ello, la aproximacion de optica geometrica se 
utiliza en la practica para el analisis de radiacion de antenas cuya superficie tenga una forma muy 
sencilla, como se hizo en el capitulo 6 al analizar los reflectores parabolicos y las lentes. 


Teoria geometrica de la difraccion (GTD) 

Keller introdujo a mediados de los anos 50 la teoria geometrica de la difraccion. Su objeto es el calculo 
de los campos difractados en aristas en alta frecuencia, los cuales no pueden obtenerse con las 
aproximaciones de optica geometrica ni de optica fisica. La teoria geometrica de la difraccion tambien 
se basa en el trazado de rayos, como la optica geometrica, pero ahora se introducen los rayos 
difractados por las aristas. Al incidir un rayo sobre una cuna conductora se difracta formando un 
angulo de reflexion con la arista igual al de incidencia. A diferencia de lo que sucede en las superficies 
planas, en las que hay una sola direccion de reflexion, ahora hay infinitas direcciones que forman con 
la arista un angulo igual al angulo de incidencia. Estas direcciones de difraccion se encuentran sobre 
la superficie del cono de Keller (Fig. 8.29). Para comprobarlo, se han llevado a cabo experimentos con 
rayos laser incidiendo sobre una hoja de afeitar y se ha observado que la luz difractada realmente se 
encuentra confinada en el cono de Keller. 

Para determinar la amplitud de los rayos difractados en todas las direcciones, Keller recurrio a 
la solucion canonica exacta de la cuna infinita, debida a Sommerfeld ( 1 896) y Pauli (1938). La mayoria 
de las tecnicas de alta frecuencia se basan en realizar un desarrollo asintotico de esta expresion cuando 
la longitud de onda tiende a cero y tomar el primer termino significativo. La formulacion asintotica del 
campo difractado por la arista suele expresarse en funcion de coeficientes de difraccion, coincidiendo 
con el resultado de la integral de linea del metodo de las corrientes equivalentes evaluada para 
observacion en el cono de Keller mediante la aproximacion de fase estacionaria. 

Para obtener el campo difractado, en primer lugar, es necesario localizar los puntos en las aristas 
cuyo cono de Keller contenga alguna direccion que coincida con la direccion de observacion, lo cual 
constituye un problema dificil, salvo en casos particulares con geometrias muy sencillas. El hecho de 
poder calcular los campos unicamente para las direcciones contenidas en conos de Keller constituye 
una limitacion importante, comun a todas las tecnicas de trazado de rayos como la optica geometrica. 
En estas, no se obtiene el campo difractado mas que en puntos de observacion a los que llega algun 
rayo reflejado (optica geometrica) o difractado (GTD). 

Ademas, tambien tiene en comun con optica geometrica la prediction de campos infinitos en 
las causticas cuando llegan infinitos rayos difractados al punto de observacion. Este fenomeno sucede 
con frecuencia al analizar cuerpos de revolution que contienen una arista circular, como los reflectores 
parabolicos simetricos. En este caso, un numero infmito de rayos se difracta en la arista en la direccion 
del eje del paraboloide, y forman una caustica. 
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Otra limitacion es la singularidad de los coeficientes de difraccion en las direcciones de 
observacion que coinciden con la reflexion especular de las caras planas laterales de la cuna. Esta 
singularidad ya aparece en las expresiones originales de Sommerfeld para cunas infinitas y es debida, 
como se ha indicado en la seccion 8.4.2, a la contribucion del limite de la integral de superficie de 
optica fisica. Esto constituye un problema importante, debido al gran numero de direcciones de 
observacion singulares que aparecen al analizar una estructura complicada. 

Existen formulaciones alternativas de la teoria geometrica de la difraccion para el estudio, 
mediante trazado de rayos de otras fuentes de difraccion como ondas rampantes, discontinuidades en 
la curvatura de la superficie, etc. 


Teonas uniformes de la difraccion 

Las singularidades en los coeficientes de difraccion de GTD pueden evitarse con una formulacion mas 
exacta de los mismos. Kouyoumjian y Pathak con la teoria uniforme de la difraccion (UTD) y Lee y 
Deschamps con la teoria asintotica uniforme (UAT) proponen distintas soluciones al problema. 

La teoria uniforme de la difraccion obtiene una expresion en la que los coeficientes de 
difraccion de Keller aparecen multiplicados por una integral de Fresnel, que vale cero en la direccion 
de reflexion especular y se aproxima a uno al alejarse de ella, eliminando asi la singularidad. La 
solucion UAT de Lee se basa en un desarrollo asintotico diferente de la solucion canonica para la cuna 
infinita, y se obtienen resultados similares a los de Kouyoumjian y Pathak, aunque con una 
formulacion distinta. 

Sin embargo, todavia quedan pendientes de solucion en las teorias uniformes el problema de las 
causticas y la restriccion de la direccion de observacion al cono de Keller. 


Teoria fisica de la difraccion (PTD) 

La teoria fisica de la difraccion, desarrollada por Ufimtsev simultaneamente a la teoria de Keller, 
obtiene resultados equivalentes evitando el problema de la singularidad. Para ello, tambien se basa en 
la solucion canonica de Sommerfeld para la cuna infinita, de la que sustrae la contribucion de los 
semipianos infinitos que forman la superficie lateral de la cuna. Como la singularidad en los campos 
difractados en GTD proviene de esta ultima contribucion, el resultado de PTD es finito y contiene 
unicamente la difraccion en la arista. Por ello, al resultado de PTD se le deben sumar los campos 
reflejados en las superficies, que pueden calcularse, por ejemplo, con la aproximacion de optica fisica. 

Puede parecer paradojico que se obtenga la difraccion en las aristas sustrayendo la contribucion 
de optica fisica de la solucion canonica de la cuna infinita y, posteriormente, se le sume la contribucion 
de optica fisica para obtener el resultado final. Sin embargo, el resultado sera finito, pues la 
contribucion de optica fisica que se sustrae es la de los semipianos infinitos que forman la cuna, y por 
tanto infinita, mientras que la que se suma es la contribucion de las superficies presentes en la antena, 
que son finitas. 

En resumen, la teoria fisica de la difraccion proporciona los campos difractados unicamente por 
las aristas, de forma que se evita el problema de las singularidades en los coeficientes de difraccion, 
pero no las otras limitaciones de GTD, como son la restriccion al cono de Keller y los resultados 
infinitos en las causticas. 

La tabla siguiente resume las contribuciones al campo reflejado y difractado total, calculadas 
por los metodos de trazado de rayos y de optica fisica: 
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CAMPO TOTAL 

Campo incidente 

Campo dispersado 


Puntos de reflexion especular 
en la superficie 

Bordes de la superficie 
junto a las aristas 

Arista 

Optica geometrica 

Teoria geometrica de la difraccion 


Optica fisica 

Teoria fisica de la difraccion 


Tabla 8.4 Informacion sobre los campos aportada por los distintos metodos 


Aunque los metodos de corrientes equivalentes constituyen la solucion mas completa para 
el analisis de la difraccion en aristas en alta frecuencia, quedan todavia varios problemas por 
resolver: 

► Los coeficientes de difraccion se obtienen a partir de la solucion canonica de la cuna infinita, 
que no tiene vertices. En la practica, las aristas son finitas y, por tanto, todavia falta por 
considerar el efecto de la difraccion en los vertices. Otra contribucion de la misma importancia 
que la difraccion en vertices, que no se ha tenido en cuenta, es la de las discontinuidades en la 
curvatura de las superficies. 

► Las aproximaciones de alta frecuencia suponen que la contribucion de cada centro de difraccion 
(punto de reflexion especular, arista, etc.) es independiente de los demas. Sin embargo, hay 
situaciones en las que aparece una interaccion multiple entre dos o mas centros de difraccion 
que no puede despreciarse. En este caso, es necesario modificar la formulacion de alta 
frecuencia, habitualmente GTD, para tener en cuenta esta interaccion. 

8.4.4 Ondas de superficie 

Otra contribucion importante a la difraccion en alta frecuencia es la reflexion de ondas de 
superficie en discontinuidades, que ninguno de los metodos anteriores tiene en cuenta. Cuando la 
direccion de incidencia sobre una superficie electricamente grande es casi rasante, puede aparecer 
una onda de superficie que se propaga en la misma direccion que el campo incidente y radia en la 
direccion longitudinal, de la misma forma que las antenas de hilo largo y de onda progresiva. 
Cuando la onda alcanza una discontinuidad en la superficie (arista, ranura, cambio de curvatura, 
etc.) aparece una onda reflejada que radia tambien en la direccion longitudinal, pero en sentido 
contrario. Este efecto es particularmente importante en superficies largas y de curvatura suave que 
terminan de forma abrupta en una arista como, por ejemplo, las alas de un avion. 

Un problema adicional es que la onda de superficie acopla los diversos centros de 
difraccion existentes sobre la superficie, de forma que ya no radian el campo incidente 
independientemente y las tecnicas de alta frecuencia dejan de ser aplicables. Una solucion 
consiste en aplicar repetidamente una tecnica de trazado de rayos (GTD) para obtener las 
interacciones multiples entre distintas aristas. Como la GTD ya lleva implicitas las corrientes 
inducidas en las superficies limitadas por las aristas, se predice bastante bien el efecto de la onda 
de superficie en estructuras relativamente simples. Sin embargo, cuando la estructura es compleja 
la cantidad de rayos que deben considerarse es enorme y el problema de difraccion multiple se 
hace intratable. 
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8.4.5 Analisis en alta frecuencia de superficies arbitrarias 
Modelado por facetas 

La tecnica mas utilizada en la actualidad para el analisis de superficies arbitrarias consiste en 
modelar la superficie con facetas poligonales planas, habitualmente triangulares (Fig. 8.20) o 
cuadrangulares (Fig. 8.18). A1 tratarse de facetas planas limitadas por aristas rectilineas, es sencillo 
calcular la integral de optica fisica (8.95) sobre la superficie de las facetas y la del metodo de las 
corrientes equivalentes (8.97) a lo largo de las aristas. El campo difractado en la superficie completa 
se obtiene sumando coherentemente las contribuciones de cada una de las facetas y aristas 
iluminadas. 

Debe destacarse que en este tipo de modelo aparecen dos tipos de aristas: las aristas reales 
del modelo, como por ejemplo el borde de salida de las alas de un avion, y las aristas artificiales 
debidas a la discretizacion de la superficie real curvada. El campo difractado por estas ultimas 
corrige en parte el error cometido al discretizar una superficie curvada y aproximar el campo 
reflejado como la suma de las contribuciones de las facetas. 

La contribucion de las reflexiones dobles entre facetas, que es una fuente importante de 
polarizacion cruzada, puede analizarse utilizando expresiones analiticas aproximadas que tengan 
en cuenta la interaccion entre un par de facetas arbitrario. Para evitar analizar todos los posibles 
pares de facetas se realiza una seleccion previa de pares candidatos a sufrir doble reflexion, 
basada en criterios elementales de optica geometrica. Aunque de esta forma se reduce, en gran 
medida, el numero de pares de facetas que se deben analizar, el proceso es computacionalmente 
muy costoso. 

Otro problema importante surge del hecho de que la integral de superficie se extiende 
unicamente sobre la zona iluminada del objeto. Es por ello necesaria la distincion entre facetas 
iluminadas y oscuras. Gran parte de las facetas sombreadas se detectan facilmente teniendo en cuenta 
que la normal exterior a la faceta forma un angulo con la direccion de propagation de la onda 
incidente menor que 90°. La detection de facetas eclipsadas o ensombrecidas por otras partes del 
objeto es mucho mas dificil y computacionalmente costosa, y requiere el uso de algoritmos 
especializados en la elimination de partes ocultas. El problema se complica si se considera ademas la 
contribucion de las facetas parcialmente eclipsadas, que deben ser divididas en una subfaceta 
iluminada y otra oscura. 

El inconveniente principal del modelado por facetas planas reside en que la superficie real 
debe ser aproximada por el modelo facetizado con una precision de al menos A./16, por lo que el 
numero de facetas crece con el tamano y complejidad del objeto, y es muy elevado en el caso de 
estructuras complejas, como aviones o barcos. Elio eleva enormemente los requerimientos de 
capacidad de almacenamiento masivo, de memoria RAM y de tiempo de CPU. 


Modelado mediante superficies parametricas 

Para el analisis de superficies arbitrarias tambien se han utilizado otros metodos de modelado mucho 
mas precisos que la tecnica de facetas planas, como son los modelos de superficies parametricas. Sin 
embargo, el calculo de las integrates de optica fisica y del metodo de las corrientes equivalentes, o bien 
la localization de puntos de reflexion especular y de conos de Keller, son complicados debido tanto a 
la dificultad de obtener las caracteristicas geometricas de las superficies y aristas en cada punto de las 
mismas como a la dificultad de identificar las superficies y aristas iluminadas. 
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Metodo de procesado grafico 

Recientemente, se ha desarrollado en el grupo de antenas, microondas y radar de la Universitat 
Politecnica de Catalunya un nuevo metodo de analisis de superficies arbitrarias en alta frecuencia que 
evita algunos de los problemas del modelado por facetas. Esta tecnica, denominada GRECO 
(GRaphical Electromagnetic Computing), se basa en utilizar las capacidades graficas de las estaciones 
de trabajo modemas para identificar la parte iluminada de las superficies y de las aristas. 

Para ello, en lugar de procesar la lista de facetas y aristas del modelo, se procesa una imagen 
del mismo en la pantalla de la estacion grafica vista por un observador situado sobre la fuente de 
iluminacion. Como para obtener la imagen la estacion de trabajo elimina las superficies no visibles por 
el observador, solo apareceran en la pantalla las superficies iluminadas por el campo incidente y 
solamente estas seran procesadas. La eliminacion de las superficies ocultas se lleva a cabo por 
hardware en las estaciones de trabajo mas potentes, con lo que la generacion de la imagen es 
instantanea. De esta forma, se evita el dificil problema de la identificacion de las superficies 
iluminadas. 

Una ventaja adicional reside en que la estacion de trabajo proporciona las caracteristicas 
geometricas de la superficie (vector normal, distancia al observador y vector tangente a las aristas) en 
cada pixel de la pantalla, con lo que se evita la dificultad de calcularlas por otros medios. Como el 
procesado de la imagen no depende del tipo de modelo geometrico que se ha utilizado para obtenerla, 
no es en absoluto necesario emplear el modelo de facetas planas y por ello se utiliza el modelo de 
superficies parametricas, mucho mas preciso y compacto en el almacenamiento de la informacion. 

La utilizacion de esta nueva tecnica permite analizar con relativa facilidad la reflexion y 
difraccion en estructuras complicadas, como la superficie de un avion o reflectores conformados (no 
parabolicos) disenados con objeto de optimizar algun parametro del diagrama de radiacion. 
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Cuestiones 


8.1 <,Cual de los siguientes tipos de metodos numericos utiliza la funcion de Green en su 
formulacion? 

a) Metodos de diferencias finitas. 

b) Metodos integrales. 

c) Metodo de Rayleigh-Ritz. 

d) Metodos de alta frecuencia. 

8.2 ^Cual de las siguientes afirmaciones respecto al principio de equivalencia es falsa? 

a) El principio de equivalencia volumetrica puede utilizarse para calcular los campos en un 
volumen homogeneo. 

b) El principio de equivalencia volumetrica puede utilizarse para calcular los campos en un 
volumen heterogeneo. 

c) El principio de equivalencia superficial puede utilizarse para calcular los campos en un 
volumen homogeneo. 

d) El principio de equivalencia superficial puede utilizarse para calcular los campos en un 
volumen heterogeneo. 

8.3 Cuando se calcula numericamente el valor de una integral cuyo integrando es singular, el valor 
obtenido es: 

a) El valor principal de Cauchy de la integral. 

b) La integral en un intervalo infinitesimal que contiene la singularidad. 

c) La suma de los valores ay b. 

d) Ninguno de los anteriores. 

8.4 ^Cual de las siguientes afirmaciones es falsa respecto a la EFIE y la MFIE? 

a) Cuando se plantean sobre una superficie cerrada, ambas son resonantes a distinta frecuencia. 

b) La EFIE puede aplicarse a superficies abiertas. 

c) La MFIE puede aplicarse a superficies abiertas. 

d) Ambas pueden aplicarse a superficies cerradas. 

8.5 ^Cual de las siguientes afirmaciones es falsa respecto al metodo de los momentos, para resolver 
una ecuacion funcional LX = Y? 

a) Para una cierta discretizacion de X, la norma del residuo Y-LX N es siempre minima. 

b) La proyeccion del residuo en el subespacio de funciones peso es siempre minima. 

c) Funciones peso de la forma W t = Lx p donde x. son las funciones base, producen siempre norma 
del residuo minima. 

d) Si el operador L es autoadjunto, el metodo de Galerkin produce una matriz <w p Lx> sime- 
trica. 

8.6 ^Cual de las siguientes afinnaciones es falsa respecto al metodo del gradiente conjugado para 
resolver una ecuacion funcional LX = Y? 

a) Para una cierta discretizacion de X, la norma del residuo Y-LX N es siempre minima. 

b) El maximo niimero de iteraciones es igual al numero de grados de libertad N, en ausencia de 
errores de redondeo. 
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c) En presencia de errores de redondeo, la convergencia empeora cuando la matriz A que discretiza 
el operador L esta bien condicionada. 

d) En aplicaciones electromagneticas, suele ser suficiente un numero de iteraciones muy inferior 
al numero de grados de libertad N. 

8.7 ^Cual de los siguientes metodos es mas adecuado para analizar la difraccion en un cubo 
dielectrico heterogeneo de tamano electrico relativamente grande? 

a) Equivalencia superficial con metodo de los momentos. 

b) Equivalencia volumetrica con metodo de los momentos. 

c) Equivalencia volumetrica con gradiente conjugado y FFT. 

d) Metodos de alta frecuencia. 

8.8 ( ',Cual de las siguientes afirmaciones respecto a las funciones base del metodo de los momentos 
es falsa? 

a) Las funciones pulso producen singularidades de carga. 

b) Las funciones triangulo realizan una interpolacion lineal de la incognita. 

c) Las funciones sinusoidales a trozos permiten el calculo analitico de la integral de Pocklington. 

d) Las funciones tejado ( rooftop ) producen singularidades de carga. 

8.9 (j Cual de las siguientes afirmaciones respecto a las funciones base del metodo de los momentos 
es falsa? 

a) Funciones base hilo para modelar una corriente superficial permiten un calculo preciso del 
campo proximo. 

b) Las funciones base de Rao, Glisson y Wilton no producen singularidades de carga. 

c) La carga total en una superficie discretizada con funciones base de Rao, Glisson y Wilton es nula. 

d) Los elementos finitos superficiales (elementos de contorno) permiten una buena aproximacion 
de la geometria y de la corriente. 

8.10 ^Cual de las siguientes afirmaciones referidas a los metodos de alta frecuencia es falsa? 

a) Son validos para superficies electricamente grandes y con radios de curvatura mayores que la 
longitud de onda. 

b) Consideran la difraccion electromagnetica como un fenomeno local. 

c) La aproximacion de optica fisica (PO) predice correctamente la reflexion en superficies y la 
difraccion en bordes. 

d) La teoria fisica de la difraccion (PTD) no tiene en cuenta la contribucion de optica fisica y es 
valida unicamente en el cono de Keller. 
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Problemas 


8.1 Dada una onda plana en el espacio libre con polarizacion lineal en x, que se propaga en la 
direccion z, aplicando el teorema de equivalencia sobre la superficie S definida por el piano z = 
0 obtener el campo radiado en todo el espacio por las corrientes equivalentes: 

a) Considerando el interior de la superficie S como el semiespacio z<0. 

b) Considerando el interior de la superficie S como el semiespacio z>0. 

NOTA: Utilizar la expresion del espectro de ondas planas de la funcion de Green: 


e ±jkR 

4 kR 



±j(k x x+k v y+k z z) 


-dk x dk , 


R = ^x 2 + V 2 +z 2 


y para simplificar los calculos suponer kR» 1 . No suponer a priori que el campo es nulo en el 
interior de S, sino comprobarlo mediante el calculo de la integral de radiacion. 


8.2 Resolver por el metodo de los momentos la ecuacion integral 

r z 3 

f(z)dz = — 

Jo 4 

en el intervalo 0 < z < 1 . Utilizar funciones base pulso junto con los metodos de colocacion y 
Galerkin. Comparar el error relativo entre la solucion numerica y la ex acta f(z) = z 2 obtenido 
con los dos tipos de funciones peso para N igual a 5 funciones base. 


8.3 Resolver por el metodo de los momentos la ecuacion integral 

J o /(z)iiz = cosz 

en el intervalo 0 < z < ji/ 2. Utilizar funciones base pulso y los metodos de colocacion y Galerkin. 
6 Por que no funciona? Proponer una solucion utilizando unicamente funciones base pulso. 


8.4 


Resolver por el metodo de los momentos la ecuacion diferencial 


)i=) 


dx(z) 

dz 


en el intervalo 0 < z < 1 con la condicion de contorno x(0) = 0. Usar funciones base 

x„(z) = sen^/;^ 1 j con n impar 

con los metodos de Galerkin y de minimos cuadrados. Representar graficamente la norma de la 
solucion numerica x N y de su derivada Lx N en funcion del niimero de funciones base N. 
Observese que cuando N tiende a infmito, uno de los dos metodos converge a la solucion exacta 
mucho mejor que el otro. i A que es debido este comportamiento? 

NOTA: El operador adjunto en el intervalo 0 < z < 1 es 


L"y = - 


dy(z) 

dz 


con la condicion de contorno j(l) = 0. 
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Medida de antenas 


9.1 Introduccion 

En los capitulos anteriores se han descrito las tecnicas de diseno de antenas y los modelos teoricos que 
permiten predecir las caracteristicas de radiacion de las mismas. Tambien se han apuntado metodos de 
analisis que permiten conocer las caracteristicas electromagneticas de ciertas estructuras (metodo de 
los momentos, optica fisica, etc.)- Sin embargo, todas estas tecnicas no estan exentas de 
aproximaciones y limitaciones que hacen que no sean aplicables en ciertos casos. Ademas, ciertos 
parametros como los errores en el mecanizado de las antenas, o la influencia de las estructuras de 
soporte de las mismas son dificilmente analizables. Por todo ello es necesario, fmalmente, medir las 
caracteristicas reales de la antena una vez fabricada para validar las predicciones teoricas. En los 
proximos apartados se veran, uno a uno, los procedimientos que se utilizan para la medida de los 
diferentes parametros caracteristicos de una antena. 


9.2 Medida de diagramas de radiacion. Campos de medida 

Una de las caracteristicas mas importantes de una antena es su diagrama de radiacion. Este consiste en 
la representacion de la amplitud o de la fase de los campos radiados por la antena en funcion de la 
direccion del espacio. Asociado a estas caracteristicas esta el sistema de coordenadas en el que se 
realiza la descripcion. Normalmente se suele representar el diagrama de la antena en coordenadas 
esfericas, manteniendo la distancia de medida constante y haciendo variar los angulos 0 y (|), situando 
para ello la antena que se quiere medir en el origen de coordenadas. 

Para medir el diagrama de radiacion de la antena se desplaza otra antena, denominada sonda, a 
una distancia R constante y se van registrando las senales recibidas por la sonda en funcion de la 
posicion angular. La representacion de estas variaciones constituye el diagrama de la antena. En la 
practica, la sonda se suele mantener fija y es la antena que se mide la que, mediante un sistema de 
posicionado, se hace rotar. Como la antena que se quiere medir y la sonda son reciprocas es indiferente 
cual de ellas se emplee como transmisora y cual como receptora, ya que el diagrama es el mismo. 

Dado que la medida del diagrama para todos los angulos es imposible, se realiza un muestreo 
del diagrama, normalmente para intervalos angulares constantes. Se puede demostrar que la funcion 
que representa el diagrama de radiacion de una antena es una funcion de espectro limitado. El ancho 
de banda de dicho espectro es funcion del tamano electrico de la antena por lo que, muestreando 
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correctamente, es posible reconstruir el diagrama para cualquier direccion del espacio mediante 
tecnicas de interpolacion. En muchos casos, dado el coste en medios y tiempo que representa una 
medida completa, se realizan tan solo cortes del diagrama segun pianos representatives del mismo, de 
manera que sea posible extraer de ellos information de los anchos de haz, los niveles de lobulos, etc. 


9.2.1 Criterios de diseiio de los campos de medida 

Si bien, estrictamente hablando, es cierto que el diagrama de radiacion de una antena varia con la 
distancia, se puede considerar que a partir de una determinada distancia el diagrama solo depende de 
la direccion del espacio y mantiene la misma forma a distintas distancias. Para medir correctamente 
una antena deberemos hacer incidir sobre ella una onda plana segun una determinada direccion del 
espacio. La respuesta de la antena a dicha onda sera proporcional al diagrama de radiacion de la antena 
en aquella direccion del espacio. 

Ya que no es posible conseguir una onda estrictamente plana, vamos a ver una serie de criterios 
para dimensionar el campo de medida de manera que se obtengan unos resultados lo mas exactos 
posibles. En la figura 9.1 se muestra esquematicamente un campo de medida en donde se ven la sonda 

y la zona donde se sitiian las antenas que se 
quieren medir. Varias son las causas que hacen 
que la onda sobre la zona de medida de antenas 
no sea plana. Entre ellas hay que considerar en 
primer lugar que no estamos en la region de 
campos lejanos y que la amplitud de la onda 
varia en la zona de medida; puede haber 
tambien variaciones de fase; y por ultimo la 
existencia de reflexiones altera la distribution 
de los campos. 


Zona de medida 
C 

t 

B 

< 

D 

. I 

D 

D ► 

Fig. 9.1 Campo de medida de antenas 



Amplitud de los campos inducidos 

Se ha visto en el capitulo 3 que los campos totales creados por una antena se pueden descomponer en 
una parte de campos radiados, E'\ cuya amplitud decrece con la distancia, y una parte de campos 
inducidos, E‘, que decrecen con el cuadrado de la distancia. Los primeros solo contienen componentes 
de campo ortogonales a la direccion de propagation, mientras que los inducidos tambien poseen 
componentes radiales. Como al medir una antena lo que interesa es conocer sus campos radiados a 
grandes distancias de ella, debera procurarse que la amplitud de los campos inducidos sea lo 
suficientemente pequena como para no alterar la medida. Un criterio habitual es considerar que 


, , W 1 

\e'\ < -! — L 

II 2071 

con lo que teniendo en cuenta la variation de los campos con la distancia 



se obtiene que la distancia R entre la antena y la sonda debe ser mayor que 10A,. 


(9.1) 


(9.2) 
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Variacion transversal de la amplitud 

Como la distancia R entre la sonda y la antena que se quiere medir es finita, el angulo bajo el cual la 
sonda ve el punto central O y los extremos C y D es diferente; la amplitud con la que los iluminara 
dependera del diagrama de radiacion de la sonda. Esta variacion transversal de la amplitud de los 
campos en la zona de medida provocara errores en el diagrama de radiacion de la antena medido. 
Piensese, por ejemplo, en una antena de tipo apertura con una determinada funcion de iluminacion 
fix,y); el hecho de que al medirla la iluminemos, no con una onda plana sino con una onda con una 
determinada distribucion g(x,y), equivale a decir que el diagrama de radiacion que se medira realmente 
sera el de una apertura con una iluminacion f{x,y)-g(x,y). La solucion consiste en utilizar como sonda 
una antena con un gran ancho de haz, de manera que las variaciones de amplitud de su diagrama dentro 
de la zona de medida sean pequenas. Sin embargo, esta solucion se contrapone con el hecho de que a 
mayor anchura en el diagrama de la sonda, mayores seran las interferencias debidas a reflexiones en 
los elementos del campo de medida. La solucion final es un compromiso entre ambos problemas, que 
dependera de la antena y del tipo de medida que se vaya a realizar. Un criterio habitual es tolerar una 
variacion transversal de la amplitud menor que 0,25 dB. Tambien es cierto que las distancias entre la 
sonda y el punto central de la zona de medida y el extremo (SO, SC) son diferentes, lo que tambien 
provoca diferencias en la amplitud de los campos, pero este efecto es mucho menos notable. 


Variacion longitudinal de la amplitud 


Como en el caso anterior, las variaciones de amplitud del campo en el sentido longitudinal, entre los 
puntos A y B, deben ser lo mas pequenas posibles. Considerese, por ejemplo, la medida de una 
agrupacion longitudinal o de una antena Yagi. La amplitud del campo sobre los primeros elementos de 
la antena sera mayor que sobre los liltimos, por estar mas cerca de la sonda, lo que equivale a medir 
una antena con diferentes ponderaciones de amplitud en sus elementos. Empiricamente se ha 
comprobado que, fijando una variacion inferior a 1 dB en la amplitud, los errores en la medida se 
pueden considerar despreciables. Siendo D la dimension longitudinal de la zona de medida y R la 
distancia de su centra a la sonda, la condicion anterior se puede expresar como 


20 log 


2 


R - 


D 


< 1 dB 


(9.3) 


que da un criterio de diseno R>8,7D = 10D 


Variacion transversal de la fase 

Si la antena empleada como sonda es pequena se puede considerar que la onda generada es una onda 
esferica, y esta, si la distancia de la sonda a la zona de medida es grande, podra aproximarse localmente 
por una onda plana. Sin embargo las pequenas desviaciones de fase respecto a las de la onda plana 
provocan grandes variaciones en la medida de diagramas de radiacion. El efecto mas importante que 
se observa es un aumento en la amplitud de los lobulos secundarios y una menor profundidad en los 
nulos del diagrama. En la figura 9.2 se presenta el diagrama de radiacion de una apertura medida a 
diferentes distancias R entre la sonda y la antena, donde se pueden observar los efectos comentados. 
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0° 10° 20° 30° 


Fig. 9.2 Diagrama de radiation de una agrupacion triangular de TV = 2 1 
elementos separados 0,5 X, a varias distancias 


El criterio comunmente usado es exigir 
que la maxima desviacion de fase entre 
los extremos de la zona de medida, puntos 
C y D, y el centra O sea de Jt/8 radianes, 
lo que lleva a la condicion 

R > — (9.4) 

X 

Haciendo mas restrictiva la condi- 
cion anterior los resultados de las medidas 
seran mas precisos. 


Amplitud de las senates reflejadas 


Lo ideal en un sistema de medida seria poder aislar la sonda y la antena que se quiere medir del entorno 
que los rodea y asi garantizar que son los linicos elementos que intervienen en la medida. 
Evidentemente no es posible conseguir esto en su totalidad, por lo que, cuando se mide una antena, 
ademas de la serial directa entre la antena y la sonda, hay presentes senales reflejadas en el resto de 
elementos del campo de medida, como el suelo, las paredes, los posicionadores, etc. Para ilustrar la 
importancia de estas senales reflejadas veamos su efecto en la medida del diagrama de radiacion de la 
antena de la figura 9.3. Supondremos que sobre la antena objeto de la medida llegan dos senales, la 
onda directa, E D , generada por la sonda, y una onda reflejada, E R , que incide sobre la antena bajo un 
angulo 0 respecto a la onda directa y de amplitud 40 dB menor que esta. La antena que se quiere medir 
posee un lobulo secundario a 25 dB por debajo del maximo y a un angulo 0 respecto a este. 

A1 medir el diagrama de radiacion de la antena en la 
direccion del maximo, el campo real medido sera la 
suma del campo directo, multiplicado por la 
ganancia de la antena en la direccion del maximo, 
mas el campo reflejado, multiplicado por la ganancia 
de la antena en la direccion 0. El error cometido en 
la medida sera maximo cuando las dos senales se 
sumen en fase o en contrafase. Su valor sera 



e = 


Vti 0) ± Enjcm_ 

E d JW) 


(9.5) 


Fig. 9.3 Efecto de las reflexiones en la medida del 
diagrama: a) medida del lobulo principal y b) medida del 
lobulo secundario 


Sustituyendo los valores anteriores en (9.5) el 
error es 0,005 dB, por lo que se puede considerar 
despreciable. Pero si repetimos el mismo proceso 
para la medida del diagrama en la posicion de un 
lobulo secundario, en el peor caso la serial reflejada 
se recibira por la direccion del maximo y su nivel se 
vera multiplicado por la ganancia en esa direccion. 
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mientras que la serial directa se vera 
multiplicada por el diagrama en la 
direccion 0, que es menor; el error 
cometido en la medida sera 


■M 9 ) ± E r Jg{ 0 ) 
E D Jc(e) 


(9.6) 



45° 


Para los datos anteriores el error 
cometido ahora es considerable y vale 
1,42 dB y -1,71 dB. Se ve, por lo tanto, 
que, dada una antena y la precision con la 
que se pretende medir su diagrama, se 
puede estimar la reflectividad maxima 
permitida en las estructuras del campo de 

medida o, a la inversa, dada una reflectividad, cual es la cota de error previsible en una medida. 


90° 


Fig. 9.4 Cotas de error en la medida de un diagrama de radiation 
debidas a las ondas reflejadas en las paredes (R = -30 dB) 


Ejemplo 9.1 Para comparar la influencia de cada una de las condiciones anteriores en las dimensiones 
necesarias del campo de medida, calcularemos la dimension minima R del campo de 
medida para el caso de diferentes antenas, imponiendo los criterios anteriores. La 
primera antena es una Yagi de 90 cm de longitud con una frecuencia de trabajo de 300 
MHz, la segunda una bocina conica de 20 cm de diametro a una frecuencia de 6 GHz y 
por ultimo un reflector parabolico de 50 cm de diametro a 10 GHz. La tabla siguiente 
muestra los valores de R obtenidos para cada una de las condiciones: amplitud de los 
campos inducidos, variacion transversal de la fase y variacion longitudinal de la 
amplitud. 



f 

D 

R > 10 X 

R > 10 D 

R > 2 D 2 / X 

YAGI 

300 MHz 

90 cm = 0,9 X 

10 m 

9m 

0,81 m 

BOCINA CONICA 

6 GHz 

20 cm — 4X 

0,5 m 

2 m 

1,60 m 

REFLECTOR PARABOLICO 

10 GHz 

50 cm = 16,7 X 

0,3 m 

1,5 m 

16,7 m 


En la tabla se observa que la condicion mas restrictiva depende de la longitud electrica 
de la antena. Aunque no pueda extrapolarse para todos los casos, se ve que a bajas 
frecuencias la condicion determinante es la referente a la amplitud de los campos 
inducidos, mientras que a altas frecuencias suele serlo la de las variaciones transversales 
de fase. 


9.2.2 Campos de medida 

Como ya se ha comentado, lo mas importante en un sistema de medida es conseguir una onda plana 
sobre la antena a medir. Ademas del problema de las dimensiones minimas del campo de medida 
necesarias para que se cumpla esta condicion esta el problema de las reflexiones en los elementos 
circundantes, que suele ser el mas dificil de evitar. Existen diversas soluciones para satisfacer todos 
estos requisitos, algunas de las cuales se presentan a continuacion. 
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Campos de medida en reflexion 


Antena a medir 


A bajas frecuencias es muy dificil eliminar las reflexiones, por lo que, en vez de evitarlas, se intenta 
controlarlas de manera que sus efectos sean menos desfavorables. Estos campos se disenan de manera 
que la suma de la serial directa y las reflejadas produzcan dentro de la zona de medida una onda 

aproximadamente plana. En el capitulo 2 se vio 
que en la propagation de la onda de espacio 
existian variaciones de amplitud en funcion de 
la distancia entre antenas y la altura de estas, 
segun se sumaran en fase o en contrafase las 
senales directa y reflejada. En los campos de 
medida en reflexion se procura que en la zona 
de medida de la antena ambas se sumen en fase. 
Se utilizan en VHF y UHF, por lo que al ser las 
longitudes de onda grandes, las variaciones de 
amplitud en funcion de la position seran 
Fig. 9.5 Campo de medida en reflexion pequefias. 



Campos de medida elevados 


En algunas ocasiones, para evitar las reflexiones en el suelo, se sitiian la sonda y la antena que se quiere 
medir en lugares elevados, como por ejemplo dos montanas separadas por un valle, de manera que por 

la directividad de la sonda y la 
rugosidad del suelo el efecto de las 
reflexiones sea practicamente des- 
preciable. Si no es posible disponer 
de lugares suficientemente eleva- 
dos, se suelen colocar entre la 
sonda y la antena una serie de 
obstaculos, en forma de pantallas 
difractantes, de manera que corten 
la trayectoria de los rayos refle- 
jados en el suelo. La figura 9.6 
muestra un corte esquematico de 
un campo de estas caracteristicas 

Fig. 9.6 Campo de medida elevado del CNET (La Turbie, Niza) situado cerca de Niza. 



Campos de medida inclinados 

En ocasiones, cuando existen problemas de espacio y para evitar las reflexiones, se utilizan los campos 
de medida inclinados. En estos se situa la antena que se quiere medir sobre una torre o mastil, 
usualmente telescopico para facilitar el montaje de la antena. En el suelo y a cierta distancia de la torre 
se situa la sonda de medida cuyo diagrama de radiation se diseiia de tal manera que presente un nulo 
en la direction del suelo donde se produce la reflexion. Para minimizar los efectos de la torre, se puede 
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construir esta de materiales dielectricos o 
recubrirse de materiales absorbentes. 
Este tipo de campo de medida es usual en 
la medida de antenas de VHF y UHF. 


Fig. 9.7 Campo de medida inclinado 


Antena a medir 



Camaras anecoicas 



La mejor manera de medir antenas es evitar las reflexiones o por lo menos que estas tengan un valor 
muy bajo. Esto es lo que se intenta lograr en las camaras anecoicas, que son recintos cerrados 
recubiertos, en sus paredes, con paneles de materiales absorbentes, de manera que las reflexiones en 
ellos sean muy pequenas. 

Estos materiales estan hechos a base de unas espumas especiales cargadas con negro de humo 
que hacen que tengan perdidas elevadas. La fdosofia de su funcionamiento es la de dar a los materiales 
unas formas especiales de manera que las ondas que incidan sobre ellos encuentren un medio cuya 
impedancia vaya pasando progresivamente de la del aire a la del material, para que las reflexiones por 
desadaptacion sean pequenas, y que una vez en el interior del material sus altas perdidas hagan que 
practicamente toda la energia se disipe en el interior y no llegue a las paredes de la camara y pueda 
reflejarse. 

El material absorbente se fabrica en paneles formados por piramides. Esta geometria hace que 
las reflexiones no sean especulares, sino que se produzcan multiples reflexiones entre las caras de las 
piramides, de manera que en cada 
reflexion la onda vaya perdiendo energia. 

La absorcion de los rayos en el material 
aumenta con el tamano de las piramides 
que lo forman (no segun el tamano real 
sino en funcion de la longitud de onda). 

Por lo tanto, cuanto menor sea la 
frecuencia, mayores deberan ser las 
piramides. Asi resulta que el rango de 
frecuencias util de una camara, construida 
con un determinado tipo de material, 
queda limitado por la frecuencia inferior. 

La absorcion del material tambien 
depende del angulo de incidencia de la 
onda: para incidencias normales a la 
superficie del panel la absorcion es Fig. 9.8 Camara anecoica de la ETSITB 
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maxima, y disminuye al 
aumentar el angulo. 

Aunque la forma 
habitual de las camaras 
anecoicas es la rectangular, a 
veces se opta por darles 
formas especiales, como la 
indicada en la figura 9.9. La 
ventaja de este diseno se 
encuentra en las bajas fre- 
cuencias. La absorcion de 
los paneles a estas frecuen- 
cias es menor, y las 
reflexiones en las paredes 
en la zona de 
suma del rayo 
del reflejado 


hacen que 
medida la 
directo y 


produzca oscilaciones nota- 
bles en la amplitud del campo. Al darle forma abocinada a la camara lo que se consigue es que las 
diferencias de camino entre ambos rayos sean pequenas, mas aun a frecuencias bajas, por lo que la 
amplitud del campo en la zona de medida variant mas suavemente. 

Las ventajas de la medida en camara anecoica son muchas: el ambiente de la medida se puede 
controlar al ser un recinto cerrado (temperatura, humedad, limpieza), no hay dependencia de las 
condiciones exteriores, (interferencias o inclemencias meteorologicas), etc.. Por otra parte, el tamano 
de las antenas que se pueden medir directamente es reducido, ya que las dimensiones de las camaras 
no pueden ser muy grandes por problemas de espacio y coste. 


Campos de medida compactos 

Ya se ha visto en el apartado anterior que para medir correctamente una antena debemos generar sobre 
ella una onda plana, y que ello exigia que la distancia entre la antena y la sonda fuese relativamente 
grande. Como esto no siempre es posible, sobre todo en las camaras anecoicas, se recurre a generar la 
onda plana mediante metodos alternativos. Uno de ellos se basa en el hecho de que los campos 



Fig. 9.10 Campo de medida compacto 


proximos a la apertura de un reflector 
parabolico se pueden considerar como los de 
una onda plana. Ya se vio, en la seccion 6. 4. 2. 2, 
que en un reflector parabolico, bajo la 
aproximacion de optica fisica, los rayos 
reflejados eran paralelos y estaban en fase, por 
lo que el frente de onda es piano. Esto solo es 
cierto localmente, es decir, a distancias cortas 
de la apertura y en una region restringida del 
espacio, debido a que el reflector tiene unas 
dimensiones finitas. A medida que la onda se 
aleja del reflector, se va transformando en una 
onda esferica. 
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Para evitar los problemas del bloqueo del alimentador las geometrlas del reflector suelen ser 
asimetricas, u otras aim mas complejas (dobles reflectores, Cassegrain o gregorianas). La antena que se 
quiere medir se coloca en frente del reflector, cuyo tamano debera ser lo suficientemente grande como 
para garantizar una onda plana sobre toda la antena. Aun asl, las dimensiones totales del conjunto son 
mucho menores que las exigidas en uno de medida en campo lejano directo. Debido a su reducido 
tamano se les denomina campos de medida compactos. 

Su realizacion practica no es sencilla, pues han de solventarse ciertos problemas importantes, 
como la difraccion de los campos en los bordes del reflector, o la radiacion directa del alimentador en 
la direccion de la antena a medir. Estos problemas dan origen, basicamente, a rizados en la zona de 
medida. Para evitarlos se suele esconder el alimentador en recintos convenientemente aislados, que 
quedan ocultos desde la zona de medida, y para disminuir la difraccion de los bordes del reflector se 
le da a este formas aserradas o curvadas. 


Campos de medida proximos 



Otra solucion para evitar las grandes dimensiones de los campos de medida es no medir el campo 
radiado lejano de la antena, sino los campos proximos, y mediante un proceso matematico hallar los 
campos radiados lejanos. La idea se basa en el teorema de equivalencia que ya se utilizo cuando se 
analizaron las aperturas. Si se conocen los campos tangenciales que una antena crea sobre una 
superficie que la rodea, se pueden sustituir dichos campos por unas corrientes equivalentes y a partir 
de estas hallar los campos radiados. 

El proceso de medida exige que esta sea completa, es decir, se deben medir los campos sobre 
una superficie cerrada y que incluya totalmente a la antena, y se debe medir segiin dos 
polarizaciones ortogonales, tanto en modulo como en fase. En principio la medida deberia ser 
continua, es decir, de absolutamente todos los puntos de la superficie, pero como las funciones que 
describen el diagrama de radiacion son de espectro finito, se pueden muestrear. La superficie de 
medida puede ser arbitraria, pero lo habitual es que sea una superficie sencilla: plana, cilindrica o 
esferica, que son las que dan 
soluciones matematicas cerradas. 

Otra manera de enfocar el 
problema es ver que en realidad 
lo que se esta haciendo es generar 
la onda plana, no colocando una 
sonda a una distancia muy grande 
para poder considerar sus campos 
como localmente pianos, sino 
sintetizandola como la suma de 
las contribuciones de muchas 
sondas que se encuentran a corta 
distancia de la antena, ponde- 
rando la amplitud de cada una de 
ellas de forma adecuada. 

En el apartado 9.10 se 
realiza una descripcion mas 
detallada de estos sistemas de Fig. 9.1 1 La medida de antenas es un proceso complejo que requiere personal 
medida. altamente cualificado 
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9.2.3 Instrumentacion de medida 


La figura 9.12 muestra el esquema general de un sistema para la medida de antenas. Los elementos 
basicos que lo configuran son: un generador de radiofrecuencia, una sonda de medida, unos 
posicionadores para mover la antena, un sistema de deteccion y medida de la serial recibida y un 
sistema de control y almacenamiento de los datos recibidos. 
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Fig. 9.12 Esquema de la instrumentacion de un campo de medida 


Sondas de medida 

Normalmente los campos de medida se disenan para que puedan cubrir multiples aplicaciones en un 
margen amplio de frecuencias, por lo que es necesario disponer de diferentes sondas para cada banda. 
A bajas frecuencias, por debajo de 1 GHz, se suelen emplear antenas lineales, como dipolos o 

agrupaciones logoperiodicas de dipolos. 
A frecuencias mas elevadas se usan 
antenas de tipo bocina e incluso 
pequenos reflectores parabolicos. La 
polarizacion de estas antenas es lineal, 
por lo que para poder realizar medidas 
de polarizacion se suele montar la 
sonda sobre un posicionador que 
permite rotarla. En algunas aplica- 
ciones se emplean sondas ortomodo, 
que reciben simultaneamente dos 
polarizaciones ortogonales y eliminan 
la necesidad del posicionador. 



Fig. 9.13 Detalle de una sonda de medida (bocina piramidal) montada 
sobre un rotor de polarizacion 
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Sistemas transmisores y receptores 

Los sistemas generadores de serial pueden ser muy diversos, y van desde un simple oscilador a los 
sintetizadores de frecuencia que permiten cambiar rapidamente la frecuencia, con gran precision, 
estabilidad y pureza espectral, pasando por tubos de onda progresiva para conseguir grandes potencias 
de salida en los campos lejanos de medida. El empleo de unos u otros dependent de los requisitos de 
la medida. 

Como sistemas detectores se pueden emplear desde simples detectores a base de un diodo 
rectificador cuya salida se conecta a un voltimetro, hasta los modernos equipos receptores que 
permiten medir la amplitud y la fase de la serial recibida y cuya salida suele estar ya digitalizada para 
ser leida directamente desde un ordenador. Las caracteristicas del sistema receptor son muy 
importantes, pues son las que intervienen mas en la calidad de la medida. Parametros como la 
sensibilidad y el margen dinamico son importantes cuando se quieren realizar medidas precisas de los 
lobulos secundarios del diagrama. En los equipos actuales estos valores son del orden de 90 dB para 
el margen dinamico y de -110 dBm para la sensibilidad, a frecuencias de hasta 40 GHz, y mejores 
incluso para frecuencias menores. 


Sistemas de posicionado 


Para hallar el diagrama de radiacion de la antena es necesario desplazar una sonda de medida alrededor 
de la antena e ir registrando las variaciones de la serial recibida. A nivel practico no siempre es la sonda 
la que se mueve; lo mas habitual es que sea la antena la que se haga rotar en el espacio y la sonda este 
fija, si bien a veces se combinan los movimientos de ambos elementos. A no ser que se realice alguna 
medida especial en campo 
proximo, el movimiento apa- 
rente entre la antena y la sonda 
es esferico, es decir, como si la 
sonda se desplazase sobre una 
esfera centrada en la antena, 
siguiendo los movimientos de 
los angulos esfericos 0 y (|). 

Si solo se requiere la 
medida de un corte del dia- 
grama sera suficiente con un 
motor que mueva la antena 
respecto a un eje. Pero lo 
habitual es querer hacer medi- 
das completas del diagrama, 
con lo cual son necesarios dos 
motores o posicionadores que 
se muevan sobre ejes ortogo- 
nales. Existen varias configura- 
ciones de posicionadores que 
permiten realizar estos movi- 
mientos. La figura 9.14 mues- 
tra dos de ellas. La primera 




rotacion 6 


Eje de 
rotacion $ 


Fig. 9.14 Posicionadores para medida en coordenadas esfericas: a) acimut sobre 
elevacion y b) elevacion sobre acimut 
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Fig. 9.15 Posicionador de rol 
sobre acimut 


consta de un posicionador con el eje horizontal, sobre el que se coloca 
otro posicionador con el eje vertical ortogonal al anterior y sobre el que 
se monta la antena que se quiere medir. El movimiento del primer motor 
es respecto al angulo 0 y el segundo respecto al angulo (]). Es por esto 
que este tipo de configuracion se denomina de acimut sobre elevacion. 
El segundo es un motor con el eje vertical sobre el que se monta otro 
con el eje horizontal, por lo que se denomina de elevacion sobre acimut. 
Cada uno presenta sus ventajas, dependiendo del tipo de antena que se 
quiere medir y del tipo de medida que se vaya a realizar. 

El problema de los posicionadores anteriores es que el centra de 
la antena no coincide con el centra del sistema de coordenadas 
representado por los ejes de los posicionadores, lo cual no interesa en la 
medida de antenas en campo proximo, o en medidas en las que tambien 
sea necesario conocer la fase. En estos casos se emplean posicionadores 
como los de la figura 9.15, configuracion denominada de rol sobre 
acimut, aunque en este caso el rotor denominado de acimut representa 
movimientos segun 9, y el denominado de polarizacion o rol, segun (f). 


Sistema de control y procesado 

Los datos medidos pueden registrarse de forma inmediata sobre algiin soporte grafico, normalmente se 
hace con un trazador sobre papel. Lo mas habitual es que todo el proceso de la medida sea controlado 
por un ordenador, desde el movimiento de los posicionadores hasta el control de los generadores y 
medidores, con lo que los datos se suelen almacenar en el ordenador y se pueden representar o realizar 
sobre ellos cualquier tipo de procesado, como en el caso de las medidas en campo proximo. 


9.3 Medida de ganancia 

Uno de los parametros mas importantes que caracteriza a una antena es su ganancia. Existen dos 
clasificaciones basicas de los metodos de medida de ganancia: absolutos y por comparacion. La medida 
absoluta se suele hacer con antenas que luego se van a emplear como referencia en otras medidas. Las 
dos antenas mas comunmente empleadas como patrones en la medida de otras son el dipolo resonante 
en A/2 (con una ganancia de 2,1 dB) y las bocinas piramidales (con ganancias entre 10 y 25 dB). 

Elay varias tecnicas para determinar la ganancia absoluta de una antena, todas ellas basadas en la 
formula de Friis, que es la ecuacion de transmision (1.44). En la medida se supone que las antenas se 
encuentran en campo lejano, estan adaptadas, alineadas en la direccion de maxima radiacion, que existe 
adaptacion de polarizacion y que la distancia entre ellas y la frecuencia de trabajo son datos conocidos. 


Metodo de las dos antenas 


Si realizamos un enlace entre dos antenas la ecuacion de transmision se puede escribir como 


— = G T Gn 


( A, ^ 




(9.7) 
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Si las dos antenas son exactamente iguales, en la ecuacion anterior solo existira una incognita, 
la ganancia, pues los demas datos son medibles o conocidos. 

Metodo de las tres antenas 

Si las dos antenas no son exactamente iguales, puede emplearse una tercera antena. Midiendo la 
relacion P R /P T para cada una de las tres combinaciones de pares de antenas y planteando en cada caso 
la ecuacion de transmision, queda un sistema de tres ecuaciones con tres incognitas, las ganancias de 
las tres antenas, que puede resolverse para obtener sus valores. 

Medida de la ganancia por comparacion 

Es el metodo mas comiin para la medida de ganancia. Se basa en comparar la potencia recibida en un 
sistema cuando se emplea la antena que se desea medir y la recibida cuando se emplea una antena 
patron. El sistema de medida es, entonces, mas sencillo, porque la medida de potencia no tiene que ser 
absoluta, sino relativa, ya que lo linico que interesa es la diferencia de serial recibida en uno y otro caso. 
La ganancia de la antena sera la de la de referencia mas la diferencia entre las senales. La desventaja 
de este metodo es que se precisa una antena de referencia bien calibrada. 

9.4 Medida de directividad 
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A diferencia de la ganancia, que es un parametro que tambien depende de la eficiencia de la antena, la 
directividad depende unicamente del diagrama de radiacion, por lo que para hallarla es preciso conocer 
este. El conocimiento del diagrama debera ser mas o menos extenso segiin la precision que se quiera 
en la medida de la directividad. 

Un metodo es hallar la directividad a partir de sus expresiones aproximadas en funcion del 
angulo solido equivalente. Este ultimo se puede estimar como el producto de los anchos de haz a -3 dB 
de la antena en sus pianos principales. 


471 471 


(9.8) 


Q. ec/ A0j A0 2 


La aproximacion anterior es tanto mas valida cuanto mas directiva sea la antena y menores sean 
sus lobulos secundarios. Existen otras aproximaciones debidas a diversos autores que, a partir de los 
anchos de haz, encuentran expresiones mas o menos exactas de la directividad y que se ajustan mejor 
o peor, dependiendo del tipo de antena. 

Si se quiere una medida de la directividad mas exacta debe tenerse informacion de todo el 
diagrama de la antena y aplicando la expresion (1.15) de la directividad se tiene, en funcion del 
diagrama de radiacion normalizado t(0, 4>), 


D = 


471 



(9.9) 
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En la expresion anterior hay que tener en cuenta que la antena radiara segun las dos 
polarizaciones ortogonales, usualmente definidas como 9 y (f», con lo que el campo radiado por la 
antena se debera medir segun ambas polarizaciones. 


9.5 Medida de impedancia 

El conocimiento de la impedancia de entrada de una antena es importante, pues el ancho de banda util 
de la antena suele estar fijado por el margen de frecuencias en que esta adaptada al transmisor o al 
receptor. 

La medida de la impedancia es igual a la de cualquier dispositivo de un acceso, con la 
particularidad de que hay que tener en cuenta que los elementos que rodean a la antena afectan a su 
impedancia y por lo tanto, al hacer la medida, se deberan reproducir lo mas fielmente posible las 
condiciones reales de funcionamiento de la antena. Se comentaran a continuation algunos metodos de 
medida. 


Puente de impedancias 

Se basa en el puente de Wheatstone; consiste en dos divisores de tension entre cuyos puntos medios se 
conecta un instrumento de medida. Variando uno de los elementos del puente se puede hacer que este 
quede equilibrado, y que por lo tanto la medida en el instrumento sea nula. Conociendo el valor de tres 
de los elementos del puente se puede hallar el valor del cuarto elemento, que es la antena cuya 
impedancia se desea medir. El elemento variable debera tener una parte resistiva y una parte reactiva 
para poder equilibrar el puente, pues en principio la antena tambien presentara una impedancia de 
entrada compleja. 

Se suele emplear a frecuencias bajas, por debajo de los 100 MElz, en las que los elementos 
discretos que se utilizan, bobinas y condensadores, se comportan como tales. 


Linea ranurada 


r 


Cuando se conecta una carga al extremo de una linea de transmision cuya impedancia no es la caracteristica 
de la linea, se produce una desadaptacion, que hace que parte de la energia de la serial incidente desde la 

linea hacia la carga se refleje en esta y vuelva por la linea. La 
5 j suma de las senales incidente y reflejada hace que el campo 

electrico en la linea varie de un punto a otro segun se sumen 
en fase o contrafase las dos ondas. El resultado es una onda 
estacionaria cuya amplitud y fase dependeran del valor de la 
impedancia de carga. A partir de la medida de la amplitud y 
de la fase de esta onda estacionaria se puede hallar el valor 
de la impedancia de la carga. 

El coeficiente de reflexion en el extremo de la linea 
se puede encontrar como 


x= d x = 0 


A 







Fig. 9.16 Linea ranurada para la medida de 
impedancias 


P = |p|e 7<P 


Zl Zq 
Zl + Z 0 


(9.10) 
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donde Z L es la impedancia de la carga y Z 0 la de la linea. La medida de | p | se realiza a traves de la 
relacion de onda estacionaria (ROE o SWR en ingles), que es el cociente entre la tension maxima y la 
minima en la linea, y se relaciona con p a traves de 


S = 


1±N 

HpI 



(9.11) 


Sabiendo que la distancia entre dos maximos o dos minimos de tension es Z/2, con Z, la 
longitud de onda en la linea, la fase del coeficiente de reflexion se puede calcular midiendo la distancia 
entre la carga y el minimo mas proximo a esta, d, con el resultado 


„„ , 471 , 

cp = 2(3 d = — d 

Z n 


(9.12) 


Una linea ranurada es una linea coaxial de dielectrico aire en la que una ranura longitudinal 
permite introducir una sonda de medida. La linea se termina con la impedancia que se desea medir. La 
sonda, al desplazarse por la ranura, detectara una tension proporcional al campo electrico en el interior 
de la linea, que es a su vez proporcional a la amplitud de la tension en aquel punto de la linea. Midiendo 
la relacion entre el maximo y el minimo de tension y la distancia entre la carga y el minimo mas 
proximo y aplicando las relaciones anteriores se halla la impedancia de la carga. 

El margen de frecuencias de utilizacion de un sistema coaxial de medida esta entre los 300 y los 
800 MHz. A frecuencias mas bajas las longitudes de onda son muy grandes y el sistema tendria unas 
dimensiones que lo harian inmanejable. A frecuencias mayores la longitud de onda es pequena y el 
tamano de la sonda y de la ranura ya no son despreciables, por lo que sus efectos alteran la medida. 
Existen tambien guias ranuradas, que se fabrican haciendo en el centro de la cara ancha de una guia 
rectangular estandar una fina ranura longitudinal. 
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Analizador de redes 

Medir el coeficiente de reflexion de una carga equivale, de hecho, a medir el parametro S u de un 
dispositivo de un acceso. La medida se puede hacer con la misma instrumentacion que se emplea en la 
medida de dispositivos: los analizadores de redes. Estos realizan la medida automaticamente y ademas 
hacen todos los calculos anteriores; presentan directamente el valor de la impedancia, numericamente 
o sobre una carta de Smith, no solo a una frecuencia sino realizando un barrido de frecuencias, con lo 
que medir el ancho de banda de una antena en funcion de su adaptacion es, practicamente, inmediato. 


9.6 Medida de la distribucion de corriente 

Es interesante la medida de la distribucion de corriente en antenas de tipo dipolo, ya que a partir de 
su distribucion es posible calcular el diagrama de radiacion y otros parametros de la antena. Tambien 
es de interes conocer el campo electrico existente en antenas de tipo apertura, como bocinas y 
reflectores. 

Para la medida de corrientes el metodo mas simple consiste en desplazar una pequena antena, 
usualmente una espira, es decir, un dipolo magnetico elemental, paralelamente y muy proxima al hilo 
de corriente. Si el piano de la espira y el del dipolo coinciden, la tension inducida en ella sera 
proporcional al flujo magnetico que la atraviesa. Si el tamano de la espira es sufic ientemente pequeno 
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se puede decir que el campo magnetico sera constante y 
proporcional a la corriente del hilo en aquel punto (Fig. 9.17). 

En el caso de la medida del campo en una apertura se 
suele emplear un dipolo electrico de pequenas dimensiones. 
Como se vio al definir la longitud efectiva, la tension inducida 
en sus bornes sera proporcional al valor del campo electrico 
paralelo a el en el punto donde se halle. Dado que a frecuencias 
de microondas es muy complejo construir pequenos dipolos, 
las sondas que se utilizan son bocas de guia de reducidas 
dimensiones, incluso a veces cargadas de dielectricos de alta permitividad. 

Tanto en uno como en otro caso, el problema mas importante es evitar que la presencia de la 
sonda modifique las distribuciones de corriente y de campo, por lo que se deben emplear antenas muy 
pequenas y soportes tambien reducidos. Se debe cuidar tambien que los campos electricos radiados por 
la antena que se esta midiendo no induzcan corrientes en los hilos que van de la sonda al instrumento 
de medida, ya que falsearian los resultados. 



9.7 Medida de polarizacion 

A grandes distancias de una antena, el campo electrico radiado por esta solo tiene componentes 
normales a la direccion de propagacion, que se designan en general como E g y E g . La resultante total 
del campo electrico sera un vector que dependera de la relacion entre estas dos componentes y, en 
general, no sera constante, sino que variara su orientacion y su amplitud con el tiempo. La figura que 
describe el vector campo electrico en el piano perpendicular a la direccion de propagacion es, en su 
forma mas general, una elipse. La forma de esta elipse describe polarimetricamente a la onda. 

En general, la polarizacion de una antena queda definida si se conocen las amplitudes y las fases 
relativas de cada una de sus componentes ortogonales, pero es mas habitual defmirla a partir de otros 
parametros como son la relacion axial, el sentido de giro y el angulo de inclinacion de la elipse, 
respecto a una direccion de referencia. 

En la practica, es dificil construir una antena que mantega sus caracteristicas de polarizacion 
para cualquier punto de su diagrama, por lo que para una caracterizacion completa se deberan medir 
las caracteristicas de polarizacion en multiples direcciones. Hay diferentes tecnicas para determinar la 
polarizacion de una onda, a continuation se presentan algunas de ellas. 


Medida del diagrama de polarizacion 

Esta medida da information de la relacion axial y del angulo de inclinacion de la onda, pero no 
de su sentido de giro. La antena que se quiere medir se puede emplear en transmision o en 
reception y se precisa de una antena linealmente polarizada, por ejemplo un dipolo, montado 
segiin indica la figura 9.18. 

El dipolo se hace girar segiin el eje de propagacion de la onda y se registra la tension medida. 
Los valores obtenidos son proporcionales al coeficiente de desacoplo de polarizacion entre la sonda 
y la antena, por lo que la representation grafica de los mismos se denomina diagrama de 
polarizacion de la antena. La forma mas general del diagrama de polarizacion es la representada en 
la figura 9.18c. 
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Antena a medir 




Fig. 9.18 Medida del diagrama de polarizacion de una antena para tres casos: 
a) circular, b) lineal y c) eliptica 


La elipse de polarizacion se inscribe en el y sus ejes mayor y menor lo cortan a 90°, coinci- 
diendo con los valores maximo y minimo del diagrama. La relacion axial de la onda es directamente 
el cociente entre las amplitudes del eje mayor y del eje menor de la elipse y el angulo de inclinacion 
es el que forman el eje mayor y la direccion de referencia. 

El sentido de rotacion puede obtenerse con medidas adicionales, por ejemplo midiendo el 
coeficiente de desacoplo de polarizacion de la antena respecto a dos antenas circulares, una polarizada 
a derechas y otra a izquierdas. La que de mayor amplitud determinant el sentido de giro. 


Medida de la amplitud y de la fase 

Los instrumentos que se emplean en los campos de medida permiten conocer no solo la amplitud, sino 
tambien la fase de la serial. Midiendo la tension recibida por una antena linealmente polarizada cuando 
se orienta segiin dos direcciones ortogonales del espacio la polarizacion de la onda queda ya 
completamente definida. En realidad no es necesario que la antena de prueba sea lineal, ni que sea la 
misma en ambas medidas ni que las dos polarizaciones sean ortogonales. La medida se puede realizar 
con dos antenas cualesquiera que no tengan la misma polarizacion pero que esten caracterizadas, tanto 
en polarizacion como en ganancia, realizando algunos calculos para expresar, fmalmente, el resultado 
en funcion de dos componentes ortogonales. 


Metodo con tres antenas 

La precision de los resultados del metodo anterior dependent de la calidad de los patrones empleados. 
Si se requiere una elevada precision se debera emplear un metodo de medida absoluto. Para ello se 
emplean tres antenas cuyas caracteristicas de polarizacion son desconocidas. La linica limitacion es 
que al menos dos de ellas no tengan polarizacion circular. Emitiendo por una antena se mide, en 
modulo y fase, la tension recibida por otra de ellas. La medida se repite rotando 90° las antenas entre 
si. Realizando el mismo proceso con todas las combinaciones de antenas resulta fmalmente un 
conjunto de seis medidas en donde quedan como incognitas la polarizacion de las antenas y la ganancia 
de las mismas. Planteando un sistema de ecuaciones y con los datos medidos se obtienen fmalmente 
las caracteristicas de polarizacion de las tres antenas, sin necesidad de conocer a priori la polarizacion 
de ninguna de ellas. 
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9.8 Medida de la temperatura de antena 

La medida de la temperatura de antena, T , se realiza comparando la potencia de ruido recibida por la 
antena con la de una fuente de temperatura de ruido conocida, T rer Para mayor exactitud en las medidas 
es preferible que la temperatura de la fuente de referencia sea lo mas parecida posible a T a . Es posible 
encontrar fuentes con temperaturas de ruido T ref entre 3 y 10.000 K. Algunas de ellas estan construidas 
a base de un resistor que se enfria o calienta mediante medios externos y cuya temperatura fisica sera 
su temperatura de ruido. Para enfriarlas se puede emplear hidrogeno liquido (77,4 K) o helio liquido (4,2 
K). Para conseguir temperaturas de ruido mas altas se emplean dispositivos semiconductores como 
diodos zener o de avalancha y tubos de gas, con lo que se llega a temperaturas de ruido de hasta 10.000 
K. En todos los casos se debe procurar que la fuente de ruido este perfectamente adaptada a las lineas 
de transmision y que estas no tengan perdidas que modifiquen el valor de T a . 
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Fig. 9.19 Medida de la temperatura de ruido de antena 


Existen diversos metodos de medida dependiendo del valor de la temperatura que se quiere 
medir o del tipo de antena. El esquema mas sencillo es el mostrado en la figure 9.19. El proceso se 
basa en medir la potencia de ruido recibida cuando se conecta a la entrada del medidor la antena 
(posicion 1) o la fuente de referencia (posicion 2). Para no tener que realizar medidas absolutas de 
potencia se coloca un atenuador variable a la entrada del medidor, de tal manera que se ajusta su valor 
en cada una de las posiciones del conmutador para tener a la salida la misma potencia. Si denominamos 
L, y L, al valor del atenuador en cada una de las posiciones, las potencias de ruido seran 
respectivamente 


Ai = KT a B—+K T amb 
L \ 


1 

L, 


B 


i 


( 9 . 13 ) 


N 2 = KT ref B— + KT amb 
l 2 


V L 2 J 


B 


(9.14) 


Ajustando ambas para que sean iguales se puede hallar la temperatura de antena en funcion de 
la de referencia y el valor de los atenuadores 


= T, 


amb 




(9.15) 


La medida de la temperatura de antena se puede emplear para obtener la eficiencia de la misma, 
midiendo la potencia de ruido recibida al apuntar la antena hacia una fuente de ruido de temperatura 
conocida, generalmente alguna galaxia o estrella. 
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9.9 Modelos a escala 


Para medir el comportamiento exacto de una antena la medida debe realizarse en las condiciones mas 
proximas a la realidad que sea posible, teniendo en cuenta las estructuras y soportes que rodearan a la 
antena cuando este funcionando. En muchas aplicaciones, como antenas en aviones o barcos, las 
estructuras son tan grandes o pesadas que es imposible incluirlas en el campo de medida. En estos 
casos es posible realizar las medidas sobre un modelo a escala. Ya se ha visto que el comportamiento 
de una antena no depende de sus dimensiones absolutas sino de 
las relativas respecto a la longitud de onda de trabajo. Por lo 
tanto, el comportamiento de una antena y un modelo a escala 
sera el mismo si se escala la frecuencia de funcionamiento por 
el mismo factor. En lineas generales esto es cierto pero hay 
otros factores que se deben escalar tambien para que las dos 
antenas se comporten exactamente igual, como por ejemplo, la 
conductividad de los materiales empleados en su construccion. 

En la tabla siguiente se muestra la relacion entre los parametros 
de la antena y los de su modelo a escala l:n (estos ultimos 
marcados con '). 

A partir del modelo a escala es posible obtener 
informacion del modelo real, pero si en la construccion de la 
antena original se emplean buenos conductores es dificil 
cumplir la condition respecto a la conductividad en la maqueta, 
lo que hace que la medida de la eficiencia ohmica no sea 
posible en el modelo. 


LONGITUDES 

^G 

II 

*' <5 v 

TIEMPO 

t’ = t/n 

LONGITUD DE ONDA 

^G 

II 

CAP ACID AD 

C’ = C/n 

INDUCTANCIA 

L’ = L/n 

Area efectiva 

Ae’ = A /n 2 

FRECUENCIA 

f =nf 

CONDUCTIVIDAD 

a’ = an 

PERMITIVIDAD 

£’ = £ 

PERMEABILIDAD 

zL 

II 

=L 

VELOCIDAD 

V* = V 

IMPEDANCIA 

N 

II 

N 

GANANCIA 

o 

ii 

b 

SECCION RECTA RADAR 

a’ = o/n 2 
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9.10 Medidas en campo proximo 


La necesidad de tecnicas precisas de medida del diagrama de radiacion de antenas ha aparecido ligada 
al desarrollo de antenas de altas prestaciones y a la mejora de los metodos de analisis de las mismas. 
Por ejemplo, en aplicaciones de comuni- 
caciones espaciales es necesario conocer 
el diagrama de radiacion de las antenas 
con precisiones del orden del 1% en 
ganancia. En otros casos, las propias 
caracteristicas de la antena imponen, 
como unica alternativa viable, la medida 
en campo proximo. 

En general, la dificultad principal 
para medir directamente en campo lejano 
antenas de gran tamano electrico estriba 
en las considerables dimensiones que 
debe tener el campo de medida, como ya 
se ha comentado en apartados anteriores. 

Ademas el criterio habitualmente 
empleado para la distancia antena-sonda 
deR > 2D 2 / r k es insuficiente si se requie- 



Fig. 9.20 Esquema de una exploracion en campo proximo en 
coordenadas planas rectangulares 
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Fig. 9.21 Esquema de una exploacion en campo 
proximo en coordenadas planas polares 



Fig. 9.22 Esquema de una exploracion en campo 
proximo en coordenadas cilindricas 



Fig. 9.23 Esquema de una exploracion en campo 
proximo en coordenadas esfericas 


ren medidas muy precisas. Es por estas razones que en 
los ultimos anos se ha dedicado un esfuerzo importante 
al desarrollo de nuevas tecnicas de medida. En este 
sentido, las medidas en campo proximo se han 
convertido en el metodo de medida habitual cuando se 
requieren medidas precisas, o bien cuando las 
dimensiones de la antena hacen prohibitiva la medida en 
campo lejano. 

En las medidas en campo proximo las compo- 
nentes tangenciales del campo electrico producido por la 
antena bajo prueba se miden, en amplitud y fase, por la 
sonda sobre una superficie que puede encontrarse a unas 
pocas longitudes de onda de la estructura de la antena. 
Las superficies de medida mas utilizadas son: la plana, 
la cilindrica y la esferica. En las figuras 9.20 a 9.23 se 
representan las distintas superficies de exploracion. 

Al proceso de obtencion del diagrama de 
radiacion de la antena se le llama la transformation de 
campo proximo-campo lejano, y requiere el procesado 
matematico a posteriori de las medidas. Asi pues, a 
diferencia de las medidas en campo lejano, para obtener 
un solo corte del diagrama de radiacion es necesario 
explorar toda la superficie de medida con dos polariza- 
ciones, en modulo y en fase. Por tanto, en general, el 
tiempo de medida sera superior en las medidas en campo 
proximo, si bien este inconveniente queda parcialmente 
superado con el uso de instrumentation de medida 
rapida. 

Por otra parte, el conocimiento de los campos en 
modulo y fase sobre una superficie cercana a la antena 
permite emplear la tecnica de medida en campo proximo 
como una herramienta util de diagnostico de antenas, 
mas alia de la simple obtencion del diagrama de 
radiacion. 

Dentro de la geometria plana, la medida puede 
realizarse en coordenadas cartesianas o en polares, 
refiriendose normalmente a cada una de las situaciones 
como plana y plana-polar respectivamente (Figs. 9.20 y 
9.21). La medida plana-polar tiene la ventaja sobre la 
medida en piano que puede realizarse con un solo 
sistema de posicionador lineal junto con otro de 
polarization; para la medida en coordenadas cilindricas 
(Fig. 9.22), se requiere un posicionador en acimut y otro 
lineal en vertical; y finalmente, para la medida en 
esfericas (Fig. 9.23), la sonda permanece quieta y la 
antena se monta sobre un posicionador de rol que se 
encuentra situado sobre otro de acimut. 
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Para realizar la transformation de campo proximo-campo lejano es necesario conocer las 
componentes tangenciales del campo electrico sobre la superficie de medida. Para ello se puede 
realizar la medida dos veces, empleando en cada caso una sonda sensible a una polarizacion ortogonal, 
o bien emplear una sonda ortomodo que permita acceder a las dos polarizaciones en cada punto 
mediante conmutacion electronica. Evidentemente este ultimo caso es mas eficiente desde el punto de 
vista del tiempo de medida. 

Para obtener el diagrama de radiation de la antena es necesario compensar los efectos de la 
sonda de medida. A este proceso se le llama correction de sonda, y tiene por objeto eliminar el efecto 
del diagrama de radiation de la sonda sobre la medida, y la presencia de una cierta respuesta de la 
sonda a la polarizacion cruzada. En las medidas en campo lejano es habitual emplear como sondas 
antenas directivas, con el fin de mejorar el margen dinamico y reducir el efecto de las reflexiones. Por 
el contrario, en las medidas en campo proximo es importante que la sonda no presente ningun nulo, ya 
que no podria ser corregido. Por otra parte, los requerimientos de margen dinamico se cumplen 
facilmente debido a la proximidad de las dos antenas. 

Para realizar la correction de sonda se requiere haber caracterizado previamente su diagrama 
de radiation. Para que esta se realice correctamente es preciso situar la sonda con la misma referencia 
con la que fue medida, de forma que, en general, todo el sistema de alineamiento de las antenas es 
mucho mas critico en las medidas en campo proximo que en las de campo lejano. 


9.10.1 Formulation del caso piano 


A continuation formularemos el algoritmo de transformation de campo proximo-campo lejano para el 
caso de una geometria plana. Para ello partiremos de una situation como la de la figura 9.24, donde 
suponemos conocidos los campos electricos tangenciales E x y E , producidos por la antena en un piano 
xy situado en z = z o . A partir de estos campos hallaremos los campos radiados por la antena. Para ello 
encontraremos el diagrama de radiation que produciria una apertura plana infinita con una distribution 
de campos E{x, y;z = z 0 ) y H{x, y;z=z 0 ) , (Fig. 9.24a). A partir del teorema de equivalencia po- 
demos reformular el problema 
sustituyendo las distribuciones de 
campos por unas corrientes 
electricas y magneticas equiva- 
lentes dadas por (3.112) 


J s = rax H 
M, = -rax E 


(9.16) 


Estas corrientes equiva- 
lentes produciran los mismos 
campos para z >Z o y campos nulos 
para z<z o (Fig. 9.24b). Dado que 
solo conocemos los campos 
electricos, interesa encontrar una 
situation equivalente donde solo 
existan corrientes magneticas. 
Podemos conseguirlo situando un 
conductor electrico en la zona 




Fig. 9.24 Formulacion del problema de la transformacion campo proximo-campo 
lejano 
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definida por z < z o ; como en esta zona los campos son nulos, la introduccion del conductor no perturba 
la situacion. Para abordar ahora el problema de la radiacion de las corrientes electricas y magneticas 
frente a pianos conductores aplicamos la teorla de imagenes. Facilmente se observa que las corrientes 
electricas se anulan, por ser tangentes a un conductor electrico, mientras que las corrientes magneticas 
se duplican. 

Asi pues, al igual que en el analisis de ranuras, el problema original ha quedado reducido a 
determinar el diagrama de radiacion producido por una corriente magnetica. Por tanto podemos 
expresar el vector de radiacion mediante (3.79) 

L = e jk ~° 2 M s e jk * x e' kyy dx dy (9-17) 


con (3.83) 

k x = k sen 0 cos (f> , k = ^sen0sen(|), k z = k cos0 
Al estar las corrientes magneticas definidas por (3.112) 

M s = - n x E 

M s = —z x E = [-£ v x,y,z=z 0 y + E y x,y;z=z 0 x] 
se obtiene el vector de radiacion 


(9.18) 


(9.19) 


L k x ,k y ,k z = e jkzZ ° 2 ^E y x,y;z = z 0 x — E x x,y;z = z 0 e jkxX e jk}} dx dy (9.20) 


Podemos observar que el vector de radiacion es la transformada de Fourier del campo electrico 
sobre la superficie de medida, afectado de un termino de fase, que es funcion de la distancia de medida 
z o . Si expresamos el vector de radiacion en coordenadas esfericas tendremos, usando (3.63), 


L e = cos0 cos(|)Z v + cos0 sent)) L 
L ^ = -sentjtL^ + cos(|) L 

El potencial vector magnetico F se puede calcular mediante (3.78) 


-jkr 


F = e 


47tr 


con lo que podemos hallar los campos radiados a traves de la relacion (3.77) 

8 e~ ]kr 8 e~ Jkr 

Eq = -i'cori^ = -y cor|— , E^ = j®x\F Q = j cop— L e 

4nr 4nr 


(9.21) 


(9.22) 


(9.23) 


Estos campos se pueden escribir como 


E = JJL e -F>- e -Fw> 

0 2 nr 


E - JL e -j*r e -Pv o 
$ 2 nr 


ras <> A x k x , k y ; Zq + sen A y k x ,k y ;z 0 ] 
cos0 sent]) A x k x ,k y ;z 0 + cos0 cosc|) A v k x ,k y ;z 0 j 


(9.24) 
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donde se ha defmido 


A x k x , k y , z 0 

E x 

x,y;z o 

Ay k x , ky , Zq — 

E y 

x,y;z 0 


e J k X X e J k y y ^X rfy 
£ J k X X e //,l> ^X dy 


(9.25) 


En consecuencia, podemos expresar el campo radiado por la antena en funcion del campo 
electrico medido en un piano alejado una cierta distancia. Se observa de nuevo que la relacion basica 
entre los campos medidos y los campos radiados es una transformada de Fourier. La formulacion 
descrita es valida para el caso en que se hubiera empleado como sonda de medida una sonda electrica 
ideal. En el caso de emplear una sonda magnetica ideal se puede realizar un desarrollo analogo, 
situando un conductor magnetico en z <Z o- Para una sonda real habra que incluir en la formulacion la 
correction de sonda. 

El algoritmo de transformation esta basado en la transformada de Fourier y, por tanto, puede 
programarse de forma eficiente mediante la transformada rapida de Fourier (FFT). Desde el punto de 
vista practico quedan por determinar aspectos importantes, como el efecto de tener una superficie 
finita, y cual debe ser el niimero de puntos que deben medirse sobre la superficie. En las expresiones 
(9.25) se observa que el hecho de tener una superficie limitada es equivalente a enventanar los campos 
por una funcion pulso bidimensional, lo que equivale a convolucionar las funciones A y A por la 
funcion sine bidimensional. Esto se traduce en una distorsion del diagrama de radiacion, que lleva a 
definir una zona angular de validez, donde el diagrama de radiacion se obtiene con precision. Esta zona 
viene definida por el angulo que forma el extremo de la antena con el de la superficie de medida (figura 
9.20), que puede escribirse como 


tg 9,„ 


L-D 

2z 0 


(9.26) 


donde L es la dimension de la zona de medida y D la de la antena. 

Esta zona de validez no debe entenderse como una frontera absoluta, y solo indica que en 
aquellas direcciones en las que no se haya medido el campo proximo, dificilmente se puede obtener un 
diagrama de radiacion correcto. 

El siguiente punto que debe plantearse es con que paso debe muestrearse el campo sobre la 
superficie de medida. Dado que la relacion basica entre el campo medido y el diagrama de radiacion es 
una transformada de Fourier, el paso de muestreo vendra dado por el criterio de Nyquist, aplicado a la 
anchura espectral en el dominio k x , k y de los campos E, E De las expresiones (9.18) se deduce que k x , 
k y k_ se corresponden con direcciones del espacio y, por tanto, su valor estara limitado entre -k y k; por 
ello el paso de muestreo es 


Ax 


1 271 

2 k 

^ x max 


X _ 1 2 n _ X 

2 y - 2 k ymm ~ 2 


(9.27) 
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9.10.2 Campo proximo cilindrico y esferico 

La solucion de las ecuaciones de Maxwell en geometria cilindrica incluye funciones de Bessel y 
funciones exponenciales, lo cual complica la formulacion matematica respecto a la geometria plana. 
Como contrapartida, la superficie de medida envuelve mucho mas a la antena que se quiere medir, con 
lo que los errores debidos al truncamiento son menores. 
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Estos errores desaparecen en la geometria esferica, ya que esta rodea totalmente a la antena, y 
los campos hallados son del todo exactos. En la formulacion matematica aparecen funciones de Hankel 
y polinomios de Legendre, lo cual la hacen la mas complicada de las tres formulaciones. Sin embargo, 
con el gran avance que se ha producido en la capacidad de memoria y la velocidad de calculo de los 
ordenadores, los problemas matematicos son cada vez menores. 


9.10.3 Ventajas e inconvenientes de la medida en campo proximo 

A modo de resumen, enumeramos las caracterlsticas principales de las medidas en campo proximo. 
Como ventajas podemos citar: 

► Las medidas se pueden realizar en el ambiente controlado de una camara anecoica, eliminando 
la influencia de factores externos. 

► La precision obtenida es igual o superior a la que se obtiene en campo lejano. 

► Se puede realizar la medida de grandes antenas en campos de medida de dimensiones reducidas. 

► La informacion obtenida permite caracterizar completamente la antena. 

Como inconvenientes cabe senalar: 

► El sistema de medida puede resultar mas complejo y costoso. 

► El alineamiento y la caracterizacion de la sonda son criticos para obtener una buena medida. 

► No se obtienen los resultados en tiempo real. 

► Para obtener un corte del diagrama es necesario realizar una medida completa. 

► Para la geometria plana y para la cilindrica solo se obtienen resultados correctos para ciertas 
regiones angulares. 
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Cuestiones 

9.1 ,-,Cual debe ser la longitud minima de una zona de medida de diagramas en campo lejano para 
antenas de una dimension maxima de 50 cm, si la frecuencia ha de abarcar desde 100 MHz 
hasta 10 GHz? 

a) 10 m b) 20 m c) 30 m d) 50 m 

9.2 En un campo de medida la distancia sonda-antena es de 100 m. La directividad maxima de los 
reflectores medibles a f=10 GHz sera: 

a) 20 dB b) 30 dB c) 40 dB d) 50 dB 

9.3 Queremos disenar una camara de medida en campo lejano para medir antenas de hasta 1,5 m 
entre 100 MHz y 1 GHz. ^Cual debe ser la dimension longitudinal minima de la camara? 

a) 5 m b) 10 m c) 15 m d) 30 m 

9.4 En una camara anecoica recubierta con material absorbente de -35 dB de reflectividad existe, 
en la zona de medida, una distribucion de campo con un rizado resultado de la superposicion de 
la onda directa y de la reflejada. La amplitud del rizado es: 

a) ±0,003 dB b) ±0,08 dB c)±0,15dB d) ±0,3 dB 

9.5 A1 medir al diagrama de radiacion de una antena en una camara recubierta con material 
absorbente de reflectividad a = -40 dB, ( -,quc margen de error aproximado tendra en la medida 
de los lobulos a -30 dB? 

a) ±1 dB b) ±3 dB c) ±6 dB d) ±10 dB 

9.6 Para la medida de la ganancia de una bocina se utilizo la tecnica de comparacion con una bocina 
patron de 18 dB de ganancia. La potencia recibida con la antena que se tuvo que medir fue de 
3 pW, y la recibida con la antena patron fue de 6 pW. La ganancia de la bocina es: 

a) 12 dB b) 15 dB c) 21 dB d) 24 dB 

9.7 Para la medida del diagrama en campo lejano de una bocina de 20 dB de directividad a 10 GHz 
se utiliza otra antena igual separada una distancia de 75 m. Si la potencia del transmisor es de 
10 mW, ^cual es la sensibilidad minima necesaria en el receptor para medir un NLPS de 50 dB? 

a) -30 dBm b) -50 dBm c) -90 dBm d) -110 dBm 

9.8 ^Cual de los siguientes parametros de una antena no puede obtenerse con un modelo a escala? 

a) Directividad. b) Resistencia de radiacion. 

c) Diagrama de radiacion. d) Temperatura de antena. 

9.9 La obtencion del diagrama de radiacion de una antena a partir de la medida de su campo 
proximo solo precisa: 

a) Amplitud y fase de las dos componentes tangenciales del campo. 

b) Amplitud de las dos componentes tangenciales del campo. 

c) Amplitud y fase de una componente tangencial del campo. 

d) Fase de las dos componentes tangenciales del campo. 
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Problemas 


9.1 Se desea disenar una camara anecoica para la medida de antenas en campo lejano. La banda de 
frecuencias de trabajo es de 8 a 12 GHz y la dimension maxima de la antena a medir es de 50 
cm. La camara debe pennitir la medida de una relacion delante-atras de 30 dB con una exactitud 
de ±2 dB. Se supone que las reflexiones existentes en la camara provienen basicamente de la 
pared posterior (se desprecia el efecto de las paredes laterales). Suponer polarizacion lineal. 



a) Calcular la dimension L necesaria. 

b) Calcular la reflectividad que debe tener el material absorbente de la pared posterior. 

c) Calcular la oscilacion de campo que se mediria con una sonda que se desplazara sobre la zona 
de medida segun el eje z. 

9.2 Para medir el diagrama de radiacion de una antena Yagi se emplea como sonda de medida un 
dipolo elemental. La medida se realiza en una camara anecoica, y la situacion de medida es la 
de la figura. 

L = 1m 

f = 800 MHz 
Relacion 

delante-atras = 25 dB 
D = 20 dB 
T a = 290 K 

B re cep«o r =10kHz 

F = 4 dB 

o D 

a) Encontrar la distancia minima de medida R. 

b) Con un material absorbente de - 40 dB de reflectividad, ^cual es el error cometido en la medida 
de la relacion delante-atras? 

c) Tomando como distancia de medida 10 m, ^cual debe ser la potencia transmitida para que la 
relacion S/N en la medida del lobulo posterior de la antena sea de 10 dB? 

9.3 Se quiere medir la distribucion de corriente en una antena lineal (dipolo en A/2) y para ello se 
utiliza sucesivamente una sonda de campo electrico (dipolo electrico elemental de longitud (!) y 
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una sonda de campo magnetico (dipolo magnetico 
elemental de perimetro 5). Suponiendo que la medida 
se realiza sobre la antena (p-0): 

a) Calcular la tension en circuito abierto en bornes 
del dipolo, orientado segun z, en funcion del punto 
de medida z. 

b) Calcular la tension en circuito abierto en bornes de 
la espira, situada con su eje normal a z. 

c) Comparar las dos tensiones y comentar cual de 
ellas reproduciria mas fielmente la distribution de 
corriente en la antena. 


9.4 Una bocina piramidal radia una onda elipticamente polarizada E = ( au + jbv)e~ jk: que se recibe 
con dos dipolos iguales, ortogonales y orientados segun x,y(x-u = cos a, x ■ v = sena). 

a) Calcular la relacion de las senales recibidas en los dipolos en funcion de a. 

b) Calcular la relacion de las senales recibidas en dos helices en modo axial identicas, con 
arrollamientos opuestos, en funcion de a. 


9.5 Se trata de medir la polarizacion de los campos radiados por una bocina conica. Para ello se 
dispone del equipo indicado en la figura. La bocina piramidal de calibration tiene polarizacion 
lineal; en cada una de las transiciones guia-coaxial se miden senales polarizadas horizontal y 
verticalmente, y el receptor utilizado, con dos canales de amplitud y fase, se encuentra 
descalibrado. 


y 



z 


bocina 

piramidal 




boca 
de guia 


oscilador 

©- 



acoplador 

direccional 


horizontal 


vertical 


A 

B 

ref. 




posicion relativa 
de la bocina y la 
boca de guia cua- 
drada 


a) Con el montaje indicado, respecto a la referencia se mide para las amplitudes y fases. 



Amplitud 

FASE 

CANAL A 

-28dB 

10° 

CANAL B 

-26dB 

15° 


,'^Quc factores de correccion se aplicarian para este canal? 
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b) Se sustituye la bocina piramidal por la conica y se mide: 



Amplitud 

FASE 

CANAL A 

-25dB 

20° 

CANAL B 

-23 dB 

110° 


Dibujar la elipse de polarizacion de la serial incidente. 

c) Se gira la bocina conica 45°. ^Cual sera la medida en los dos canales A y B? 

d) Si se utiliza la bocina conica como receptora, ^,cual seria la relacion, en dB, de la respuesta a 
una serial polarizada circularmente a derechas o izquierdas? 
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Anexo A 

Solucion de la ecuacion de onda. 

Funcion de Green 


Vamos a establecer la solucion general de la ecuacion de onda (3.23), que es escalar, y obtendremos 
de forma equivalente la solucion de (3.22) para cada una de las componentes en coordenadas 
cartesianas. Si se representa con un sistema de coordenadas primadas(F') los puntos de fuente y con r 
los puntos de campo, tal como se indica en la figura 3.3, transformando en el dominio del tiempo 


p (P, t) yO (P ,t) se obtiene 

P( ? ’*) = P<o (r')e Jml d ®, ®(r',0 = j O m (P) e jmt d(0 (A.l) 

IK J - 00 2 7t J -“> 

P» (?) = P i F , t) e~ m dt, <f> ro (F' ) = J ^ O (F' , t) e~ jm dt ( A.2) 

y sustituyendo en (3.23) resulta la ecuacion de Helmholtz 

V' 2 (P) + k 2 d> m (P) = -pco(F')/ e (A3) 

A partir de la solucion de esta ecuacion para una fuente puntual 8 (F - F') se conocera la solucion 
general para cualquier otra fuente. Denominando G (F, F') a dicha solucion, tambien llamada la funcion 
de Green, se tiene 

V' 2 G (r,P) + k 2 G(r, P) = —8 (r— F') (A. 4) 

Si se aplica el lema de Green a G (F, F') y d> m (F') se obtiene 

(o ra V 2 G - GV' 2 <I> m ) dv’ = j s {® (0 VG-GV® a> )dP = 0 (A.5) 


ya que y G en la superficie S’ del volumen de integracion, que es la superficie del infinito, dan una 
contribucion a la integral de superficie nula, como consecuencia de las condiciones de radiacion en el 
infinito, tambien conocidas como de Sommerfeld. 

Sustituyendo (A.3) y (A.4) en (A.5) resulta 

f (-® ro (P) 8 (F - P) + G (r,P) p ro (P)/e) dv' = 0 (A.6) 

JV' 
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<M?) = J (/ ,G(?,F')P» (P)lzdv' (A.7) 

que es una integral de convolucion de las fuentes con la funcion de Green. Debemos obtener la 
solucion de (A. 4) para una fuente puntual en R = 0 (F = P); tenemos simetria esferica en torno a 
dicho punto y la ecuacion de onda (A. 4) toma la forma 


J d_ 

R 2 dR 



V 


d(j ' 
d R y 


+ k 2 


G = 


0, 


R * 0 


(A. 8) 


o equivalentemente 


— ~^r(RG) + k 2 G = 0 
RdR 2X ’ 


(A- 9) 


cuya solucion es RG = A e ±JkR 

G (?,?') = A 

V ’ R 


(A. 10) 


que es singular en R = 0, ya que alii existe una fuente puntual. La constante A puede obtenerse por 
sustitucion en (A. 4) e integracion de dicha ecuacion en un volumen esferico elemental centrado en 


R = 0. 


J (V' 2 +/S : 2 )C(fv' = -J 8(R)dv' 


A 

Para R = 0 se tiene G (r , P) ~ — , de donde se obtiene 
v ’ R 


A 




Como 


lim 

R^> 0 



(All) 


(A. 12) 


(A. 13) 


y 


resulta 




• n ds' 



— ir ds' = -4k 
R 2 


471 A = 1 

y la funcion de Green, o potencial producido por una carga puntual, vale 

± y/dr-r'l 


G(r,r’) = 


471 r - FI 


que sustituido en (A.7) da, para el potencial escalar, la integral de convolucion 


3>co (?) = 


PraO'O 


r') P ±Jk \ 7 


V 


4718 r - 7-' 


dv' 


(A. 14) 


(A. 15) 


(A. 16) 


(A. 17) 
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SOLUCION DE LA ECUACION DE ONDA. FUNCION DE GREEN 


Esta es tambien la solucion que se obtendria para la ecuacion (3.23) si las fuentes variasen en 
el tiempo de forma armonica. Para hallar la solucion general hay que transformar para volver al 
dominio del tiempo mediante (A.l) 


o(F,t) = Z- 

Z 71 


c/cd 

^ — oo J 




Po> (r')e jm e 


4 m r - r' 


dv' 


y sustituyendo (A. 2) parap ffl (F') resulta 

O (F, t) = c/co 

2 7T 

J — oo • 

teniendo en cuenta que k = co/v y que 


C e J w e ±A| ? - ? 'l 


v 


4 ji e r - r 


- dv' f p (?,f)e~ jm ' df 

v — r' I J— oo 


1 

2n 


7 'co t-t'± L 


c/co = 8 


t — t' ± - 


If — r ,IA 


se obtiene 


®(r,t) = 


dv ' 


V' j -< 


p(^.Q 

4m\r - F'| 


f |F - F | ^ 

t ± J - f 


d( 


<5(r,t) = 

y analogamente para el potencial vector 

A(F,t) = 


r',t± 


If — F' 1 


4ne F - F'| 

v 


-dv' 


p. J 


r',t±- 


I F — r' 1 ^ 


4 7t F — rl 


dv' 


V 


(A. 18) 


(A. 19) 


(A. 20) 


(A. 21) 


(A. 22) 


En ambas expresiones se observa que la solucion en el instante t viene dada en funcion de lo 
que ocurre en la fuente en el instante t ± |F — F'| / v. El signo positivo implica una violacion del princi- 
pio de causalidad: se estaria produciendo un efecto antes de existir una causa, y solo es valido el signo 
negativo, ya que significa un seguimiento del efecto a la causa con un retardo |F - F'| / v; este es el tiempo 
empleado en viajar desde el punto de fuente F' al punto de campo r con velocidad v = 1 / ^/p E. Por ello 
A y ( h se conocen como potenciales retardados, y toman en general el valor 
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®(r,t) = 


r',t~ 


I F — r' 1 ^ 


V 


4jte F — Ft 


dv' 


(A. 23) 


V' 
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A(r,t) = 


| iJ 


r',t- 


I F — F 1 ^ 


4 7C F - F 


■ dV 


(A. 24) 


r 


Para el caso armonico resulta 


con la funcion de Green dada por 


®(F) = 1 ^ G(rJ')p(f')dv' 

(A. 25) 

A (F) = p J G (F, F') J (P) dv' 

(A. 26) 

—jk\r—r'\ 

G (r P) - 6 

4 7T |r - F'| 

(A. 27) 
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Anexo B 

Directividad de agrupaciones 


En este anexo se presenta un metodo grafico para el analisis de la directividad de agrupaciones lineales, 
que permite llegar a los resultados que ya se han obtenido en la seccion 5.6.1 mediante un calculo 
riguroso de la integral de radiacion. Este metodo grafico ayuda a la comprension intuitiva de la 
variacion de la directividad con los distintos parametros de la antena, lo cual sera de utilidad para 
estudiar posteriormente la relacion entre la directividad, el ancho de haz y el nivel de lobulo principal 
a secundario. 


B.l Metodo grafico 


Hemos visto en la ecuacion (5.17) que la formula general de la directividad, cuando se expresa la 
integral de la potencia total radiada en funcion del angulo electrico \|/, es 

i2 


D = 


2 kd \FA . 


1 


a+kd 


a + kd 


(B.l) 


| | FA (\|/)|" <i\|/ 


a -kd 


l 

Jkd 


| FA (y)|~ 
I FA, 


d\\f 


MAX] 


a-kd 


Observese que esta expresion puede interpretarse como el inverso del valor medio en el margen 
visible del cuadrado del factor de la agrupacion normalizado. Esta interpretacion es coherente con la 
definicion de la direc- 
tividad: es el cociente entre 
la maxima densidad de 
potencia radiada por uni- 
dad de angulo solido y el 
valor medio de la misma 
sobre una esfera, es decir, 
el inverso del valor medio 
de la densidad de potencia 
radiada nonnalizada. 
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El valor de la integral es el area contenida bajo la curva de la funcion | 7 v 4 (\|/)| 2 , en un intervalo 
de longitud 2kd centrado en \|/ = a (Fig. B.l). Cuando las alimentaciones son reales y positivas, el 
maximo de FA(\\!) se encuentra en el origen. Supondremos ademas que el origen se encuentra dentro 
del margen visible, por lo que las siguientes conclusiones no seran validas para las agrupaciones de 
Hansen- Woodyard. 


Espaciado mucho menor que la longitud de onda 
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Cuando el espaciado es mucho menor que la longitud de onda (kd —4 0) el margen visible se estrecha 
alrededor del maximo y el origen, \\i = 0, estara contenido en el (|a| < kd). En este caso puede 
aproximarse FA (\ |/) = FA( 0) = FA mAx (figura B.2), y el valor de la directi vidad es 



Fig. B.2 Factor de la agrupacion y margen visible para 
pequenos espaciados 


lim 

jw-> o 


QL+kd 

| \FA{\i[)fd\y 

a -kd 


M FA mAx \ 2 


=> .D — > 1 


Este resultado coincide con el obtenido en 
la seccion 5.6. 1, y es coherente con el hecho de que 
al ser el margen visible mucho menor que el ancho 
del lobulo principal, el factor de la agrupacion es 
practicamente igual al maximo y al valor medio en 
el margen visible del cuadrado del factor de la 
agrupacion normalizado, | 7 v 4(\|/)| 2 / | FA^ 2 = 1 


Aproximacion lineal de la directividad 

De la expresion (B.l) de la directividad se deduce facilmente que tendra una variation lineal con el 
espaciado cuando el valor de la integral en el margen visible sea constante. En este caso, la pendiente 
de la curva sera inversamente proporcional al valor constante de la integral, el cual puede aproximarse 
por el area de un periodo de |EM(\|/)| 2 si se cumplen las siguientes condiciones: 

a) El numero de elementos de la agrupacion es suficientemente grande como para que el ancho del 
lobulo principal de FA(\ |/) sea mucho menor que 7t. 

b) El espaciado sea tal que los limites del margen visible \|/ = a ± kd se encuentren en la zona de 
lobulos secundarios, lejos del lobulo principal y lejos tambien de los lobulos principales 
periodicos centrados en \\i = ± 2 n. 

En este caso, como el margen visible contiene el lobulo principal y los primeros lobulos 
secundarios, el area de la funcion |7vl(\|/)| 2 contenida en un periodo 27t es aproximadamente igual a la 
contenida dentro del margen visible, siempre que el espaciado cumpla la condition b). Por ello, al 
aumentar el espaciado, en (B.l) el margen visible aumenta linealmente, mientras que el valor de la 
integral permanece practicamente constante, de forma que la directividad tambien aumenta 
linealmente. 

En el caso transversal podemos aproximar el area contenida en el margen visible por el area 
contenida en un periodo del factor de la agrupacion (Fig. B.3), y en el caso longitudinal por la 
contenida en medio periodo (Fig. B.4). El area contenida en un periodo de \FA(\]f)\ 2 se puede calcular 
como la potencia de la funcion periodica FA(\ |/) mediante el teorema de Parseval, siendo igual a la 
suma de los cuadrados de los coeficientes [a n \ de su serie de Fourier 
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Fig. B.3 Agrupacion transversal. Aproximacion de la integral sobre el margen visible por la 

integral sobre un periodo 



Fig. B. 4 Agrupacion longitudinal. Aproximacion de la integral sobre el margen visible por 
la integral sobre un semiperiodo 


k k N-l 

— f \fa (\|/)| 2 dy = — f FA (v|/) FA* (\y)d\y = T a\ (B.2) 

l n J In J “ 

-7C -71 ,l ~0 

Si sustituimos la integral sobre el margen visible de (B.l) por el area en un periodo, segiin el 
teorema de Parseval, tendremos la expresion aproximada para el caso transversal 


d < A. 


D 


transversal 



( N-l V 




N-l 


n = 0 


(B.3) 
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En el caso longitudinal la integral sobre el margen visible se aproxima por el area en medio 
periodo, por lo que su valor es la mitad y la directividad el doble 


d 


<-=>£> 

2 


longitudinal 



C N-l 


N-l 


n = 0 


(B.4) 
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Para valores del espaciado comprendidos entre MX y {M+\)X, M e N, en el caso transversal, 
en los que los limites del margen visible se encuentren en la zona de lobulos secundarios pequenos, el 
margen visible contiene 2M+\ periodos. Por ello, el valor de la integral sera 2M+\ veces mayor 
(Fig.B.5), y la pendiente de la aproximacion lineal 2M+\ veces menor 



MX < d < (M + l)X => D trmsal = — 2— 2 ^ n ;\ l (B.5) 

ZM + 1 A. 

n = 0 
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Fig. B.5 Agrupacion transversal. Espaciado MX <d< (M+ 1)A,. Aproximacion Heal en el margen visible 

por 2M+\ periodos 


En el caso longitudinal, el razonamiento es analogo para espaciados comprendidos entre MX/2 
y (M+ l)X/2, en los que el margen visible contiene 2M+\ semiperiodos de |EM(\|/)| 2 (Fig. B.6) 


My <d < (M + l)y 


D 


longitudinal 


l , d 
-4 


N-l 


n — 0 


2M + 1 X ^ 


(B.6) 



Fig. B.6 Agrupacion longitudinal. Espaciado MX / 2 < d < ( M+\)X/2 . Aproximacion de la integral en el 
margen visible por 2M+\ semiperiodos 
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Espaciado igual a un numero entero de semilongitudes de onda 

Las expresiones aproximadas obtenidas en el apartado anterior se hacen exactas cuando el margen 
visible coincide exactamente con un periodo 271 en el caso transversal (d= X/2), o con un semiperiodo 
n en el caso longitudinal ( d = X/4), y se obtiene el resultado ya conocido 

(n-\ V 

Dtransvenal {d = h / 2) = P longitudinal {d = X / 4) = N-l (B.7) 

X «, 2 

n—0 

Para un espaciado igual a un numero entero de periodos (d = n X/2, en el caso transversal), o 
semiperiodos ( d = rikl 4, en el caso longitudinal) el valor de la integral es n veces mayor que el area 
contenida bajo un periodo de la funcion. Como el margen visible es tambien n veces mayor, el valor 
medio de la funcion en el margen visible y, por tanto, la directividad son los mismos que en el caso 
d = X/2, a = 0 (transversal) o d = X/4, a = -90° (longitudinal). 

Como estos razonamientos son igualmente validos en el limite cuando n — > », la directividad 
para espaciado infinito sera la misma que para media longitud de onda, como ya se ha demostrado en 
la seccion 5.6.1. 

Cuando el espaciado se acerca a «X en el caso transversal, o nX/2 en el longitudinal, la 
aproximacion lineal de la directividad deja de ser valida. Elio es debido a que un lobulo principal 
periodico entra en el margen visible, con lo que el valor de la integral aumenta bruscamente (Fig. B.7) 
y la directividad disminuye, y en el diagrama de radiacion aparece un lobulo de difraccion por el que 
se radia tanta potencia como por el haz principal, lo cual provoca la disminucion de la directividad. 

Cuanto mas ancho es el haz principal (agrupacion poco directiva), la disminucion de la 
directividad es menos brusca y se produce a partir de un espaciado menor, por lo que el margen de 
validez de la aproximacion lineal se reduce ligeramente. 


B.2 Relacion entre alimentacion, directividad y diagrama 


En el apartado 5.4, dedicado a las distribuciones de corrientes uniforme, triangular y binomica, y en las 
tablas comparativas 5.2 y 5.3 se ha visto que existe una relacion entre la forma de la distribucion de 
corrientes, la directividad y los parametros del diagrama de radiacion: cuanto mas uniforme es la distri- 
bucion de corriente, mayor sera la 
directividad, mas estrecho el haz 
principal y peor el nivel de lobulo 
principal a secundario. 

Sin embargo, la relacion entre 
estos parametros no es tan sencilla y 
depende de mas factores. Para reducir 
el numero de variables que se deben 
considerar puede aislarse facilmente 
la dependencia con el espaciado y la 
fase progresiva: en la zona de validez 
de la aproximacion lineal y para 



Fig. B7 Espaciado proximo a nX. En el margen visible entran lobulos de 
difraccion que aumentan la potencia total radiada y, por tanto, disminuyen 
la directividad 
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diagramas transversales o longitudinales, la directividad es proporcional al espaciado y el ancho de haz 
es inversamente proporcional a el. De esta forma, podemos centrar el analisis en la forma de la 
distribucion de corrientes [ a n | y su relacion con el diagrama de radiacion. 

La directividad, el nivel de lobulo principal a secundario y el ancho de haz principal dependen 
por separado de distintas caracteristicas de la alimentacion; ademas existe una estrecha relacion entre 
estos tres parametros del diagrama. 


Directividad 
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A partir de las graficas de directividad de las distribuciones uniforme, triangular y binomica, se observa 
que cuanto mas uniforme es la distribucion, mayor es la directividad, y cuanto mas acampanada (por 
ejemplo la binomica) menor es la directividad. Elio es debido a que el cociente [XaJ 2 / X« ; 2 , al que es 
siempre proporcional la directividad, es mayor para agrupaciones uniformes y disminuye cuando existe 
una dispersion de valores en los coeficientes de la alimentacion a n . La relacion entre la directividad y la 
dispersion en los coeficientes a n puede estudiarse a traves de la varianza de la distribucion de corrientes. 

Sea 0 la varianza de la secuencia [a J y sea m = ^ a n /N su valor medio 


0 


N 


N-l 


n = 0 



N 


N-l 



(B.8) 


Si definimos 0, = a/m 2 como la varianza de la secuencia [aj normalizada a valor medio la 
unidad, [ajm], resulta 


<*1 



N-l 


n — 0 


( N-l 


\2 



-1 


(B.9) 


Si en la expresion anterior sustituimos el cociente de sumatorios por el valor de la directividad 
para espaciado rik/2 (ecuacion (B.7)) y despejamos la directividad normalizada con el niimero de 
elementos, obtenemos 


D xn = 1 (B.10) 

N 0! +1 

y resulta que la directividad de una agrupacion para d = rik/2, normalizada con el niimero de 
elementos, depende exclusivamente de la varianza de la distribucion de corrientes, normalizada a 
valor medio la unidad. 

Si ademas nos encontramos en la zona de validez de las aproximaciones lineales obtenemos, 
sustituyendo D vv 


transversal : 


longitudinal'. 


D = 2 


Nd 1 


k o, + 1 


D = 4 


Nd 1 


L 1 
k 0j +1 

. L 1 


k 0! +1 k 0j + 1 


(B. 11) 
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lo cual significa que, en estos casos, la directividad depende unicamente de dos parametros: la longitud 
electrica de la agrupacion, Lfk, y la varianza de la alimentacion normalizada, a,. 

Por otra parte, como los coeficientes de la alimentacion a n son los coeficientes de la serie de 
Fourier de la funcion periodica FA(\\!) y esta ultima es la transformada de Fourier de la secuencia 
discreta a n , pueden extraerse las siguientes conclusiones: 


Ancho de haz 

Cuanto mayor es el numero de antenas N, mayor es la longitud de la secuencia [ a n | y, por tanto, mas 
estrecho es el lobulo principal de su transformada |iv4(\|/)|. Elio implica un haz mas estrecho. Por tanto, 
mayor es la zona de validez de la aproximacion lineal de la directividad y mas bruscas son las caidas 
de directividad en d = nX (transversal) o d = nX/2 (longitudinal) debidas a la aparicion de un nuevo haz 
principal en el diagrama de radiacion. 


Nivel de lobulo principal a secundario 


Uniforme 


Triangular 


Binomica 


Fig. B.8 Distribuciones de corriente uniforme, triangular y binomica 
de 11 elementos 


Cuanto mas irregular o discontinua sea la alimentacion, mayor importancia tienen las altas frecuencias 
\)/ en FA(\\f) y peor es el nivel de lobulo principal a secundario en el diagrama de radiacion (Fig. B.8 y 
B.9). En general, para una funcion continua, la ley de decrecimiento asintotico de los lobulos 
secundarios de su transformada es del tipo 
l/\|/ r , donde r-1 es el orden de la primera 
derivada discontinua de la funcion. 

En el caso de agrupaciones de 
antenas, la distribucion de corrientes a n es 
una secuencia discreta. En este caso, su 
transformada es una funcion periodica. 

Como la distribucion de corrientes es 
siempre una secuencia de duracion finita, 
su espectro no es de banda limitada y se 
producen solapamientos. Por ello, los 
lobulos secundarios alejados del maximo 
son mayores de lo esperado segun la ley 
1/\|/', especialmente en agrupaciones con 
nivel de lobulo principal a secundario bajo, 
como la uniforme (Fig. B.9). Sin embargo, 
si el numero de elementos es grande, el 
primer lobulo secundario si que sigue 
aproximadamente la ley 1/\|/', por lo que 
esta nos permite predecir correctamente el 
NLPS. 

Observese, comparando las figuras 
B.8 y B.9, que la distribucion uniforme es 
discontinua en los extremos, con lo que los 
primeros lobulos secundarios decrecen de 
la forma 1/\|/ y el NLPS es de unos 13 dB. 



Fig. B.9 Factor de la agrupacion de las distribuciones uniforme, 
triangular y binomica de 1 1 elementos 
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Como la triangular es continua con primera 
derivada discontinua, los primeros lobulos 
secundarios decrecen de la forma 1/\|/ 2 y el 
NLPS es el doble, unos 26 dB. El caso 
limite es la distribucion binomica, que con 
infinitas derivadas discretas continuas 
carece de lobulos secundarios. 

Por ejemplo, las alimentaciones que 
son crecientes del centra a los extremos 
(distribuciones concavas) poseen lobulos 
secundarios que decrecen mucho mas 
lentamente que los de las crecientes de los 
extremos al centro (distribuciones 
convexas). Elio es debido a que los 
coeficientes a n proximos a los extremos 
presentan en las agrupaciones concavas una variation incluso mas brusca que en la uniforme, y en esta 
mas que en las convexas, con lo que aumenta la importancia de las altas frecuencias en el factor de la 
agrupacion, y empeora el NLPS (Fig. B.10). 



Fig. B.10 Factor de una agrupacion convexa comparado con el de 
una concava 


Relacion entre directividad, ancho de haz y nivel de lobulo principal a secundario 

► La relacion entre la directividad y el ancho de haz es bien conocida: en un diagrama de 
radiation con buen NLPS, practicamente toda la potencia se radia en el haz principal, con lo 
que puede definirse un angulo solido equivalente (1.13) tal que D = 4 ji/Q En estas 
condiciones de lobulos secundarios pequenos y si solo hay un haz principal, la directividad y el 
ancho de haz son inversamente proporcionales. Esta relacion se cumple en los casos tipicos de 
las distribuciones uniforme, triangular y binomica. 

► Por otra parte, si dos distribuciones tienen igual directividad para espaciado A/2, lo cual implica 
igual cociente [ EaJ 2 / £a n 2 , el area encerrada bajo un periodo de | 7vl(\|/)| 2 / | FA htAx \ 2 es la misma. 
Esto significa que la que tenga mejor NLPS tendra menos area en los lobulos secundarios y, por 
tanto, mas en el lobulo principal. Como la amplitud del lobulo principal normalizado es siempre 
uno, la agrupacion con mejor NLPS tendra el haz principal mas ancho, y viceversa. 

Esta propiedad puede observarse claramente en la figura B. 10 para las alimentaciones [12 2 1] 
(convexa) y [2 1 1 2] (concava), y tambien la cumplen, en cierta manera, los casos uniforme, 
triangular y binomico aunque la directividad no sea exactamente la misma en todos ellos. 


Otras consideraciones 

► En general, la grafica de directividad oscila ligeramente alrededor de la aproximacion lineal, 
debido a la contribution de los lobulos secundarios con signos alternados que van entrando en 
el margen visible. Esta oscilacion se pone de manifiesto unicamente en agrupaciones poco 
directivas (de pocos elementos), y su amplitud es tanto menor cuanto mejor sea el nivel de 
lobulo principal a secundario. 

Observese, en la figura B.ll, la oscilacion con amplitud creciente de la directividad de la 
agrupacion uniforme al aproximarse el espaciado a la longitud de onda. Cada oscilacion 
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representa la entrada de un lobulo 
secundario, cada vez mayor, en el 
margen visible. En las agrupa- 
ciones triangular y binomica, por 
su elevado NLPS, el efecto no es 
apreciable. 

Si dos agrupaciones tienen el 
mismo numero de elementos, y 
las distribuciones de corrientes 
son tales que el cociente [EaJ 2 / 
Efl 2 es el mismo en ambas, su 



0,5 


d/% 


1,5 


Fig. B.ll Directividad de agrupaciones transversales uniforme, 
triangular y binomica de 5 elementos 


directividad sera la misma para 
d = nkl 2, y diferira en la zona de 
aproximacion lineal de la siguiente 
forma: en el caso transversal para 
2Mk/2<d<(2M+l)k/2 es mas 
directiva la distribution con peor 
nivel de lobulo principal a 

secundario, mientras que para 
(2M+l)k/2 <d<(2M+2)k/2 la que 
lo tenga mejor sera la mas 
directiva (Fig. B.12). 

Esto es evidente teniendo en 

cuenta que cuando el margen visible es 
un numero entero de periodos, d = nkl 2, 
la integral de |.E4(\|/)| 2 es la misma para 
ambas agrupaciones. Entonces, cuando 
el margen visible es ligeramente inferior, 

2Mk/2< d <(2M+l)k/2, el area es menor 
en la que tenga mayores lobulos 

secundarios (mas area fuera de la 

integral), con lo que la directividad sera 

mayor (la “concava” de la figura B.12). Inversamente, cuando el margen visible es ligeramente 
superior a un numero entero de semiperiodos, ( 2M+l)k/2< d <(2M+2)kl2, el area es menor, y la 
directividad sera mayor en la que tenga menores lobulos secundarios (la “convexa” de la figura B.12). 



0,5 


d/% 


1,5 


Fig. B.12 Directividad de una agrupacion convexa comparada con una 
concava, ambas transversales 
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Anexo C 

Simbolos y constantes fisicas 


C.l Simbolos 

A amperio 

A ef area efectiva 

A potencial vector 

B ancho de banda 

B induccion magnetica 

B susceptancia 

C capacidad 

C a coeficiente de desadaptacion 

C p coeficiente de desacoplo de polarizacion 

C culombio 

c velocidad de la luz 

D directividad 

D induccion electrica 

E intensidad de campo electrico 

e presion parcial de vapor 

F factor de ruido 

F faradio 

F potencial vector 

FA factor de agrupacion 

f distancia focal 

f frecuencia 

f/D relacion distancia focal-diametro 

a 

f frecuencia de plasma 

G conductance 

G funcion de Green 


G ganancia 

G giga (10 9 ) 

FI henrio 

H intensidad de campo magnetico 

I intensidad de corriente 

I a intensidad de corriente antisimetrica 

I m intensidad de corriente maxima 

I s intensidad de corriente simetrica 

J densidad de corriente electrica 

J s densidad laminar de corriente electrica 

K intensidad de radiacion 

K kelvin 

k kilo (10 3 ) 

k niimero de onda 

L atenuacion total 

L inductancia 

L perdida de propagacion 

L o perdida de propagacion en espacio libre 

L vector de radiacion 

t ef longitud efectiva 

M mega (10 6 ) 

M densidad de corriente magnetica 

M s densidad laminar de corriente magnetica 

MUF frecuencia maxima utilizable 
m mili (10- 3 ) 
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m momento dipolar magnetico 

N coindice de refraccion 

N densidad de ionizacion 

N ruido 

N vector de radiacion 

NLPS nivel de lobulo principal a secundario 

NLS nivel de lobulos secundarios 

n indice de refraccion 

n nano ( 1 O' 9 ) 

P potencia 

P presion atmosferica 

P a potencia en la apertura 

P co potencia radiada en la polarizacion de 
referencia 

P cx potencia radiada en la polarizacion cruzada 

P e potencia entregada 

P L potencia entregada a una carga 

P R potencia recibida 

P r potencia radiada 

P r potencia transmitida 

P densidad de potencia 

P vector de Poynting 

PIRE potencia isotropa radiada equivalente 

p momento dipolar electrico 

p pico (10‘ 12 ) 

Q factor de calidad 

R resistencia 

R e resistencia de entrada 

R r resistencia de radiacion 

R resistencia de perdidas 

RA relacion axial 

rad radian 

S relacion de onda estacionaria 

S serial 

S/N relacion senal-ruido 

s segundo 

sr stereoradian 

T temperatura absoluta 

T tesla 

T tera (10 12 ) 

T a temperatura de ruido de antena 


T b temperatura de brillo 

t diagrama de radiacion 

V voltio 

v velocidad 

v f velocidad de fase 

v g velocidad de grupo 

X reactancia 

X reactancia de entrada 

e 

Y admitancia 

Z a impedancia de antena 

Z e impedancia de entrada 

Z m impedancia mutua 

Z o impedancia caracteristica 

Z n autoimpedancia 

a angulo (coseno director respecto a x) 

a atenuacion 

a desfase progresivo 

P angulo (coseno director respecto a y) 

P angulo de observation de bordes 

P constante de fase 

y angulo (coseno director respecto a z) 

y atenuacion especifica 

y constante de propagation compleja 

8 profundidad de penetration 

A0 ancho de haz 

A0 c ancho de haz entre ceros 

A0 3 dB ancho de haz a -3 dB 
8 permitividad 

e' parte real de la permitividad relativa 

e" parte imaginaria de la permitividad relativa 

q impedancia de onda 

eficiencia de perdidas 
r| i7 eficiencia de iluminacion 

eficiencia de desbordamiento 
r| v eficiencia de polarizacion 

r| 6 eficiencia de bloqueo 

q f eficiencia total 
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SfMBOLOS Y CONSTANTES FISICAS 


0 angulo polar 

X longitud de onda 

X g longitud de onda en una gula 

X c longitud de onda de corte 

)! micro (10" 6 ) 

p permeabilidad 

X) frecuencia de colisiones 

p coeficiente de reflexion 

p densidad de carga electrica 

a conductividad 

o espaciado relativo 

o seccion recta radar 

O s densidad superficial de carga electrica 


X decaimiento de la iluminacion en bordes 
X densidad de carga magnetica 

X s densidad superficial de carga magnetica 

x factor de escala 

(f) angulo acimutal 

<f> potencial escalar 

% susceptibilidad 

\|/ potencial escalar 

£2 angulo solido 

Q ohmio 

(0 pulsacion angular 

A vector unitario 


C.2 Constantes fisicas 


carga del electron 
masa del electron 
constante de Boltzman 
velocidad de la luz 
permeabilidad del vacio 
permitividad del vacio 


e = 1,6- 10 19 C 
m = 9,11-1 0 31 kg 
k = 1,38' 10 23 J/K 
c = 3- 10 s m/s 
p o = 4 tc- 1 0~ 7 H/m 
e 0 = 8,854- 10- 12 F/m 


conductividad 


acero a=l,l-10 6 S/m 

aluminio a = 3,8- 10 7 S/m 
cobre a=5,8-10 7 S/m 

laton G=l,5-10 7 S/m 


permitividad relativa 

alumina e' = 10 

fibra de vidrio e / = 4,l 

cuarzo fundido e' = 3,8 

PTFE (teflon) e' = 2,l 

PVC s' = 2,7 

vidrio s' = 4-8 


C.3 Dimensiones y factores de conversion 


radio medio de la tierra 
radio medio de la luna 
distancia a la luna 


6.370 km 
1.728 km 
380.000 km 
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milla estatutaria 
milla nautica 
pulgada 
pie 


1.609 m 
1.852 m 
25,4 mm 
304,8 mm 
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Anexo D 
Operadores vectoriales y 
transformacion de coordenadas 


D.l Relaciones vectoriales y operadores 

ABxC = B-CxA = C-AxB 
Ax(BxC) = B (AC)- C(A ■ B) 

V(0 + i|/) = V® + V\|/ 

V(®y) = OVi|/ + \|/VO 

V-(A + B) = V-A + VB 

V-(AxB) = B-VxA-A-VxB 

Vx(A + B ) = VxA + VxB 

Vx(\| /A) = Vxi/xA + Xj/VxA 

Vx(AxB) = AVB-BVA + (B-V)A- (A-V)B 

V-Vxj/ = V 2 \|/ 

V-VxA = 0 
VxVi|/ = 0 

VxVxi = V(V-A)-V 2 A 

V(A ■ B) = (A-V)B + (B-V)A + Ax(VxB) + Bx(VxA) 


Teorema de Stokes 

jv x A- n ds = <j)A-dl 
s c 

J«xV\|/(& = |\| > d~l 

s c 


Teorema de la divergencia 



| A ■ ft ds 


v s 

jVxAdv = | n x A ds 
V s 



D.2 Opeadores vectoriales en sistemas de coordenadas habituales 


Coordenadas cartesianas (x, y, z ) 

Vw = — -x + — - y + — -z 
dx dy ' dz 

_ - dA dA dA 

V-A = — - + — - + — - 

dx dy dz 


VxA = 


x 

d_ 

dx 

A 


y 

d_ 

dy 


z 

d_ 

dz 

A, 
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V 2 \|/ 


d 2 \|/ d 2 \| / d 2 \| / 

dx 2 dy 2 dz 2 


V 2 A = V 2 A x x + V 2 A y y + V 2 Az 


Coordenadas cilmdricas (p, <|>, z ) 


3 p 

3(f) 



d\| / „ 1 d ¥ - 3 \|/ , 

V ¥ = t l p + -^t^ + ^ Lz 

dp p d(p dz 


V-i = -^-(P^p) + 
p dp 


1 dA^ dA 

p 3 cf> dz 


Vx4 = - 

P 


P 

d_ 

dp 

A 


_d_ 

dcf) 

P4 


Z 

_3_ 

3z 

4 


V 2 \|/ 


j__d_r dv" 
P 3p V a P , 


+ 


1 d 2 \|/ d 2 \|/ 

p 2 d(f ) 2 dz 2 


v 2 i = 



2 d^ 
P 2 3<t> 


4^ 

P 2 J 


P + 


v 2 a 


2 d4 
p 2 d(]) 



<i> + (v 2 a)^ 


Coordenadas esfericas ( r , 0, <(>) 


dr _ g d 0 

d 0 d 0 


dr - d 0 "2 ~ 

— — = (bsen 0 — — = (bcos 0 

dcf) dcf) 


„ d\|/ , 1 d\|/ ~ 1 d\|/ 

dr r d 0 rsen 0 dcf> 


1 d , 2 . ^ 1 


V A = — — (r A r ) + 
r dr 


r sen 0 d 0 


d 1 dA, 

(sen 0 A e ) + - * 


rsen 0 dcf) 


VxA = 



r 

1 

d 

r 2 sen 0 

dr 

A r 


_d_ 

d(|) 


1 d 


V 2 ¥ = + 


d\|/ 


V 2 A = 


dr V dr 


v 2 a -4 

r 


-fsene^t 
d 0 


1 


d 2 \|/ 


r sen ~0 dcf)“ 


2 sen 0 d 0 V 

2 dA dA 2 

A +cotg 0 A e + cosec 0 — 5 - + — — 
v d(|) d 0 


r + 


v 4 — r 

r 


r 


i dy4 dA 

cosec‘ 0 A fl - 2 — - + 2 cotg 0 cosec 0 — — 
0 d 0 S d<|> . 


0 + 


cosec^Ap - 2 cosec 0 -^ 1 - 2 cotg 0 cosec 0 -^^- 
v d(|) d(|) 


= -rsen 0 -§cos 0 
dcf) 
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OPERADORES VECTORIALES Y TRANSFORMACION DE COORDENADAS 


D.3 Transformaciones de coordenadas 
Cartesianas - cilindricas 

x = pcos4> >’ = psen4> z = z 


(p) 


" COS0 

sen0 

0^ 

(P 

<i> 

= 

-sen(|) 

COS(|) 

0 

y 



, o 

0 

K 



Cartesianas - esfericas 

x = r sen0cos(|) y = r senBsencf) z = /-cos0 




sen0cos(|) 

sen 0 sen 0 

COS0 ' 

(P 

0 

= 

COS0COS0 

cos0sen0 

-sen0 

y 

A 


-sen0 

COS(|) 

o , 



Cilindricas - esfericas 


ff 


"cos0 

-sen0 

0^ 

iTl 

y 

= 

sen(|) 

COS0 

0 

<i> 



, o 

0 

b 



f x' 


sen0cos0 

cos 0 COS (]) 

-sen0^ 


y 

= 

sen 0 sen 0 

cos0sen(|) 

COS(|) 

§ 



COS0 

-sen0 

o , 

vi 


p = r sen 0 c|) = 0 z = r cos 0 


'p 


"sen0 

0 

COS0 ' 

fp^ 


fp] 


sen0 

COS0 

0^ 

rp 

§ 

= 

COS0 

0 

-sen0 




= 

0 

0 

1 

§ 

A 


, o 

1 

o , 



A 


^COS0 

-sen0 

o, 

A 
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Anexo E 
Funciones 


Funciones trigonometricas 


sen(a±P) = sena cos P ± cos a sen P 
tga+tgP 


tg(a±P) = 


1 + tga tgP 


sena + senp = 2sen 


( « + P 


cos a + cos p = 2cos| 


( a + p 


cos 


cos 


a-p 

2 

a-p 


cos(a±P) = cos a cos P + sena sen P 


o | a + p 1 ] ( a-p 

sena - senp = 2cos| — - — | sen| — - — 

a-p 


cos a- cos p = -2sen 


f a + p 


sen; 


2sena senp = - cos(a + P) + cos(a - P) 
2cosasenP = sen(a + P)-sen(a-P) 

, , a b c 

teorema de los senos: 


2senacosP = sen(a + P) + sen(a-P) 
2cosacosP = cos(a + P) + cos(a-P) 


sena senp seny 
teorema del coseno: c 2 = a 1 +b 2 -2a£>cosy 
formula de Moivre: (cosa+ysena) n = cosna + ysenna 



sen(2a) = 2sena cosa 
sen(3a) = -4sen 3 a + 3sena 
sen(4a) = 8 cos 3 a sena -4 cos a sena 
, 1 

sen a = — (1- cos 2a) 

i 1 

sen a = — (-sen3a + 3sena) 
sen 4 a = —(cos 4a -4 cos 2a + 3) 


cos(2a) = cos 2 a - sen 2 a = 2 cos 2 a - 1 = 1 - 2sen 2 a 
cos(3a) = 4cos 3 a-3cosa 
cos(4a) = 8cos 4 a-8cos 2 a + 1 
2 1 

cos a = —(1 + cos 2a) 

, l 

cos a = —(cos 3a + 3 cos a) 


cos 


l a = —(cos 4a + 4 cos 2a + 3) 
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Polinomios de Chebychev 



Ux) 


fcos«^, x = cos t 
[ch nt, x = ch t 


T n+l (x) = 2xT n {x)-T n _ x (x) 


Funciones de Bessel 


442 



■lU) = £ 


(-l)" , (x/2)' ,+2m 
q m\(m + n ) ! 


JJx) = - — f e jxmsa cosna da 
2k j o 


2n 

Ux) = J n+ \{x) + J n -\{x) 

X 
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Anexo F 

Respuestas a cuestiones y problemas 


1. Consideraciones generales sobre antenas 
Cuestiones 


1.1 d 

1.2 d 

1.3 a 

1.4 a 

1.5 b 

1.6 b 

1.7 c 

1.8 c 

1.9 d 

1.10 a 

1.11 a 

1.12 c 

1.13 b 

1.14 d 

1.15 c 

1.16 c 

1.17 b 

1.18 b 

1.19 b 

1.20 d 



Problemas 


1.1 

A0.3dB = 8,4°, 

NLPS = 13,2 dB 

1.2 

a) D = 2 (n+1) 

b) n = 1: A0 3dB = 120°, D ~ 2,9 (D = 4); n = 2: A0_ 3dB = 90°, D= 5,1 (D 

1.3 

p = 8 |lW/m 2 ; 

E = 54,8 mV/m; V = 54,8 mV; P L =10 |iW 

1.4 

S = 1,4 jiW; 

S/N = 59,8 dB 

1.5 

a) f d = f2v/c = 3,9 kHz 

b ) r max = 736 m 

1.6 

Margen de 11,9 dB 

en la interrogation y de 12,5 dB en la respuesta 

1.7 

a) T| a = 1,22-1 O' 6 

b) S = -74,6 dBm; 

c) S/N = 53 dB 

N = -127,6 dBm 

1.8 

D > 31,3 dB 
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1.9 a) P R = -38,5 dBm 

b) S/N = 56,7 dB 

c) G: 16,5 - 36,5 dB 

1.10 a) S/N = 9,5 dB 

b) A0 = ±0,4° 

c) S/N = -6,6 dB 

d) AS/N| ant = 2,1 dB; AS/N| r = 0,48 dB; AS/N| B = 7,26 dB; S/N = 3,3 dB 

e) A0 = ±0,01° 


2 Propagation 
Cuestiones 


2.1 a 

2.2 a 

2.3 a 

2.4 d 

2.5 c 

2.6 c 

2.7 d 

2.8 a 

2.9 b 

2.10 c 

2.11 a 

2.12 b 

2.13 d 

2.14 a 

2.15 a 

2.16 c 

2.17 b 

2.18 b 

2.19 d 

2.20 d 



Problemas 

2.1 a) S/N =37,4 dB 

b) a = 6 dB 

c) L = 1,8 dB; L = ±0,4 dB 

d) L = 12 dB 

e) h = 36,8 m o 55,8 m si se deja libre la primera zona de Fresnel. 

2.2 a) P R /P T = -86,5 dB; P R /P T = -125,6 dB 

b) S/N = 44 dB; S/N = 5 dB 


2.3 

a ) T a = T b L + T 

m (l-L), L=10-“ D/1 ° 


b) f = 1 GHz, 

4* = 5°: T a = 3,9 K 


f= 1 GHz, 

V F = 90°: T a = 2,8 K 


f = 10 GHz, 

4* = 5°: T a = 101,8 K 


f = 10 GHz, 

4' = 90°: T a = 13,1 K 

2.4 

a) d = 455 km 



b) P T = 265 kW 

c) d = 50 km sobre tierra seca y 750 km sobre el mar. 

d) r| ( = 3-10' 9 

e) De dla hay absorcion en la capa D y solo se produce propagacion mediante onda de 
superficie. 

2.5 a) F 2 

b) d m4x = 3.830 km; d mln = 2.290 km 

c) R= 14.600 km 

d) 2.290 - 3.530 km 
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3 Fundamentos de radiacion 
Cuestiones 


3.1 d 

3.2 a 

3.3 c 

3.4 a 

3.5 a 

3.6 a 

3.7 c 

3.8 d 

3.9 d 

3.10 b 

3.11 d 

3.12 c 

3.13 a 

3.14 c 

3.15 d 

3.16 c 

3.17 a 

3.18 a 

3.19 c 

3.20 a 



Problemas 

3.1 a) 5,6-1 O' 11 A/m 2 

b) 2,8- 10- 4 A/m 2 

c) 8,3- 10 s A/m 2 

3.2 tg 8 = co p 2 v / (co(co 2 + v 2 - co p 2 )) 

3.3 |N 0 | = |l-cosc|) sen20| 1/2 ; |NJ = 1 

3-5 A, = exp ( jk ■ r c j N { 

3.6 r=50^ 


4 Analisis de antenas basicas 
Cuestiones 

4.1 b 4.2 a 4.3 c 4.4 b 4.5 b 4.6 c 4.7 d 

4.8 b 4.9 c 4.10 c 4.11a 4.12 a 4.13 a 4.14 b 

4.15 a 4.16 c 

Problemas 


4.1 a) m = U x l 2 (x + v) (es equivalente a una espira rotada 45°) 
t(Q, (f>) = (1 + cos 2 0 - sen 2<f> (1 — cos 2 0)) / 2 

b) ±z: horizontal; ± x, ± v: vertical 

c) D = 3/2 


4.2 a) N ± =Q 

+<\> 


4k , A, , A, . , . 4A' 

cos^ x — sens: — cos 0 cos 9-7 


J k 2 -k 2 


4k 


4 y 4 ' "k^-k 


2 cosk y — senk x — cos0sen(|) 


^-cosA-,. — sen k— send) - / . - cos ic, —sen k r — cosd 

k 1 -k 2 4 } 4 r - 2 y A A 


4k 

k~k ; 


1 , K 

—sen k Y — 1 
4 A 4 


Los autores, 2002; © Edicions UPC, 2002. 


446 


ANTENAS 


n 


b) K = 


120 


cos(0,57tcos(]))sen(0,57rsen(|)) cos(0,57tsen(]))sen(0,57tcos(])) 


sene 


c) D = 2,5 dB 

4.3 a) Z , = 75 - j75 Q; Z 2 = 75+j75£2; 

.7U 

7,(0) = 7(0) 0,707 7 2 ( 0) = 7(0) 0,707 e~ 


7, = x 7(0) 0,707 e 


7— sen/c(77-|x|) 
sen 777 


l 2 .pm 0,707 


sen 7/7 


71 

J— . 


F ca = -X 0,1 64 e 4 V/m 


COS(|) 


Z = 75 Q. 


e) Z 12 

4.4 a) 

7 = 


b) F ca = —X 0,1 64 <? 4 V/m 

c) Circular a derechas 

d) Solo ha de simetrizarse 

9,81 A, „-;(t|z„i-7[/ 4 ) 






0 < j < 7 
0 < z < 7 


b) xz: N = 7 o 7{-l,5sen00 + j'O,5sen(7tcos0 / 60)cf>} 
xv: N = — 7 0 71,50 

c) x\E = f 2,4 mV/ m; v:7? = 52,4 mV/ m; z :7? = j)41p,V/ m 

d) D = 3; Z e = 0,062 - j3. 1 1 5 £2. Monopolo simple: D = 1,5; Z e = 0,027 -j5. 725 Q 

4.5 a) l l = 0,166 m 

b) ( 2 = 0,166 m 

c) f 3 = 0,21 m 

d) (> e f= 0,106 m; R r =36,5£2 

e) f ef = 0,247 m; R r = 24 Q 

4.6 a) 7 2 = 7j ; Z el = Z e2 = Z n +Z 12 = 79 + ./35Q 


b)|£ e l = - 


1207, 

COS(O,57TCOS0) 

r 

sen0 


c) D = 3 = 4,8 dB; 


D 


COS(O,77TCOS0) 
4te 


; A0^=37° 


aprox 


2nAd 


3,1 
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4.7 a) I 2 — — /j ; Z el — Z e2 — Z n — Z 12 — 9 + y’40Q 


b) |£ 0 | = - 


c) t B (d) = 20 log 


120/! 

cos(O,57:cos0) 

r 

sen0 


sen( 0,1 2 5 7 : sen 0 cos ([) ) 


; D = 3,9 = 5,9 dB 


cos(O,5ncos0) sen(0, 1257: sen 0) 


sen0 

d) n f =9/11; G max =3,2 = 5dB 


sen tc / 8 


dB 


4.8 a) I 2 — /[ ; Z el — Z e2 — Z[j + Z 12 — 60 + _/13 £2 

Se sintonizaria acortando, o C en la base, o L en A- A’; Z 0 = 77,5 Q. 


b) 4 = 1,55 A; I = 1 A; |E e | = 

cos(O,57:cos0) 


120 

cos(O,57:cos0) 

r 

sen0 


cos( 0,57: sen 0 sen <\>) 


c) 7 £ (0) = 2Olog 


sen0 

d) D =4 

' max 

e) V ca = 1,23 mV; P R = 7,6-10' 9 W 
1 


dB; 7 ff ((|)) = 201og[cos(0,57:sen(|))]dB 


4.9 a)_L = _L + _ 

Z e 4Zj j y'2Z 0 tgkL/2 

b) L = 0,40 X: Z e = 349 - jl25 £2 

L = 0,45 4 Z e = 290 + j24 £2 

L = 0,504 Z e = 292 + jl72 £2 

Resonancia: L ~ 0,442 X 

c) Z, ~ 75 £2 ; = 2/2 


d) 7(0,(|)) = 


cos(&Z cos 0 / 2) — cos(kL / 2) 
sen0 
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5 Agrupaciones de antenas 
Cuestiones 


5.1 d 

5.2 b 

5.3 c 

5.4 c 

5.5 a 

5.6 d 

5.7 c 

5.8 c 

5.9 a 

5.10 b 

5.11 d 

5.12 d 

5.13 c 

5.14 d 

5.15 b 

5.16 d 

5.17 c 

5.18 b 

5.19 d 

5.20 c 



Problemas 


5.1 


a) FA {\ |/) = 4 cos 



+ 2 cos 



sen\|/ sen(3\|//2) 
sen(\|//2) sen(\|//2) 


P{z) = 1 + 2~ + 2z 2 + z 3 
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b) Ceros en \|/ c = 120°, 180°, -120° 

d) A0 c = 98,2° 

e) NLPS= 1,7 (4,8 dB) 


5.2 a) FA(\\j) = 


sen(4\|/) 


/ = 3 GHz: \| / = 7rcos0 — 2 n, Q max = 90° 


sen(\|//2) ’ 

b) / = 2,5 GHz: kd = 0,83n, a = -l,677t; Q max = 113,6° 
/ = 3,5 GHz: kd = l,17jt, a = -2,33it; Q max = 73,4° 

c ) / = 4 GHz: 0 max =6O°, 180° 


d)FH( V ) = 


2sen~(2\|/) 

sen(\|//2) 


\|/ = 71 cos 0 


5.3 a) 774(\|/ 1 ) = 2cos\|/ 1 /2, 
i74(\|/ 2 ) = 2 cos\|/ 2 /2, 


\j / 1 = 0,5 n (cos O-l) 
\| > 2 = 0,9 n (cos 0-1) 


b) FA(\\f) = 4cos(0,257t(cos<E> - l))cos(0,457t(cos<l>- 1)) 

c) O c = 180° , O c =96,4° 


d) 7(0,(|)) = 


cos(O,57tcos0) 


sen0 


cos(0,257t(sen 0 cos (]) - 1)) cos(0,457t(sen 0 cos § - 1)) 


sen(3\|//2) 


P{z) = {\ + z + z 2 ) 2 =l + 2c + 3c 2 +2z 3 +z 4 


5.4 a) FA (\ |/) = 

sen(\|//2) 

b) Ceros en \|/ c = ±120° dobles 

c) NLPS = 9 (19 dB); A0 c = 219° 

d) P{z) = 2 + 3c + 2c 2 ; 774(\|/) = 3 + 4cos\|/ 

f) NLPS = 7 (16,9 dB); A0 c = 245° 

5.5 a) [F] = [111 1 ] 

, . - 7 0 _ ikr cos(O,5jtcos0) sen(27tsen0senc|)) - 

b) h = y60 — e J 0 

r sen0 sen(O,57tsen0sen(])) 

c) FA = 2sen(O,57rsen0cos(|)) 

d) Como el de la figura 4.36 con el cortocircuito en el piano conductor. 


5.6 a) P(z) = 1 + 2z + 3z 2 + 3z 3 + Iz 4 + z 5 ; \|/ c = 90°, 120°, 180°, 240°, 270° 

b) Hexadecimal: 0, 2, 3, 5, 6, 8 

c) £m^)/£ m >)=ll, 94/12 

d) A0 = 25,4° 
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5.7 a) kd = jc/ 4, a = -n/4; kd = jc/ 2, a = -Jt/2; kd = 3n/4, a = -3 jc/4; 

b) kd = 3rc/4, a = -3n/4; 0 C =7O,7°, 0 C; = 109,3°, 0 C =18O°, ALPS = 1 1,3 dB 

c) 1: -1,765: 1,765: -1; ALPS=0dB 

5.8 a) 0 : 1 : 2 : 1 : 2 : 1 : 0 

b) A0 = 51,4°, NLPS= 10,9 dB 


5.9 a)£ = j60^-e~ ikr cos ^ 5ncosd) .8cos 3 (0,57tsen9cos(^) 9 

r sen 0 

b) 1 : 2,67 : 2,67 : 1 


5.10 a)/, =/ 1 -0,75eJ°’ 62 

b) Z = 300 + j 125 Q 

c) V ca = -0,46 e -J°' 3 mV 


6 Aperturas 
Cuestiones 


6.1 d 

6.2 c 

6.3 c 

6.4 c 

6.5 a 

6.6 b 

6.7 b 

6.8 a 

6.9 a 

6.10 d 

6.11 b 

6.12 a 

6.13 c 

6.14 c 

6.15 a 

6.16 b 

6.17 c 

6.18 d 

6.19 b 

6.20 a 



Problemas 


6.1 


6.2 


6.3 


a) / £ (0) = 

b) %(0) = 

c) r\ u =0,9 


1 + COS0 


2 r 


senn 


m = k — sen0 
2 


l + cos0Y 


2 sen u 1 sen;/ / 2 

1 

3 u 3 m/2 


d) 0^ = arcsen (A, / £) 

0^ = arcsen(l,16A/ £) 


a) E = 1 pV/m 

b) A0f eros =8,6° 

c) ri ;7 = 0,61 

d) D = 31,8 dB; A e/ = 2,7 m 2 
a) M ST = 2E 0 cos(jDf !a)x 
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n 


b )E e = j 


£,>, = j 


o~J h ' 
2 Xr 
s -jb- 
2 Xr 


E 0 nab sene 


cos(k x a / 2) sen(k y b / 2) 
(n / 2) 2 - (k x a / 2) 2 k v b/2 


E 0 nab cos 0 cos 


cos(k x a / 2) sen(A' v 6 / 2) 


c) piano E: |£ e | = 

nr 


(n/2) 2 -(k x a/2) 2 k y bl 2 
sen (O,57tsen0) 


0,571 sen 0 


N - M 

cos (71 sen 0) 
■ cos0 

1 nr 

1 — (2 sen0) 2 


d)£> = a = A,, b = X/ 2: £> = 7,ldB 

nX~ 


6.4 a) ^ =1/4; 7=3/8 

b) NLPS e = 10,7 dB 


c) AHl 


32 n 


d) I!,, = 0,81 

e) Z> = 17 dB 


6.5 a) AQ E _ idB = 21,1° ; AQ% B = 23,2° 


b) FA(y/) 

6.6 a) M = 


sen(5i|//2) _ 
sen(\|//2) 

2E 0 (x + y), pares 


\|/ = 47tsen0senc 


2 E 0 (—x + y) , impares 

b) y : 1:1: 1:1: 1:1 ({1} , ot = 0) 

x: 1 : -1 : 1 : -1 : 1 : -1 ({l},a = Jt) 

, sen(3\|/) f v : \|/ = l,327isen0cos( 

c) /74(\|/) = V T/ j 

d) E (0) - 


sen(\|//2) [jf: \|/= 1,32 7tsen0 cos (]> — tt 
sen (3,967: sen 0 - 371 ) 


sen (0,667: sen 0 - 0,57:) 

6.7 a) M sy =-2E 0 y, \y\<H2 
M sx = -2 jE 0 x , | x\ < t / 2 


■cos0 , 0 < 0 < n/2 


b) =jkl 


EJi e~ Jkr 


. sen(A v A / 2) 




^7?/2 


£ 

V_v 2 


cosl A-,, — Isen d) + ’ 


—jkr 


E*=-jM- 


. &en{k x i / 2) 
7 kJ/2 


sen (k v £ / 2) 
; < 

k// 2 

sen (k v £ / 2) 


(, -O 



cosq) 


i; O a i sm(k//2) f £\ 
cos A — cos 0 cos ffi + : cos A,.— cos 0 sene 


2 ) 


ky£/2 


2 ) 
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c) E = jk(. 


E 0 h e~ jh ' 
n r 


[x-jy] 


6.8 a) D = 14,4 dB 

b)E(d) = ^\l-coskd\ Vim 


6.9 a) T (p=0) = 0 dB, x (p=Dy4) = -3,5 dB, T (p=D/2) = -11 dB 

b) r|,/ =0,91 

c) D = 35,3 dB, A0.3 dB = 3,5°, A0^ 1O dB = 6,3°, NLPS = 27 dB 


6.10 


a) \E\ 


-^-■47W 2 (1 + cos0) 
Tkr 


|J 2 (£flsen 0)| 
(ka sen 0) 2 


primer cero: u Ci = 5,1, A0 C = 5,2° ; 
primer maximo secundario: J 2 ( 6,7) = -0,31, 
b) r| i( = 0,75, D = 39,8 dB, A0. 3dB 


NLPS =25 dB 
2 , 1 ° 


9 

6.11 a) P(z) = ^[sen 0,l7i(« + 0,5)]r” 

n = o 

b) V c , = ±54° , ¥c ,=±90° 

c) T(P) = -8 dB 

d) A0 3 dB - X/D a : A0 3 dB * 0,012, A0 10dB - 0,022; 
cobertura a -3 dB: elipse de 430 x 570 km 
cobertura a -10 dB: elipse de 790 x 1.040 Ion 

e) A0 = 0,11° 

f) Situando fuera del foco otro alimentador para producir un segundo haz. 


6.12 a) E a = 


3r|P r 


4 Lf 


1- 


M 

2 / 


,-Mf+z . ) 


x, \y \ < D a /2, \x\<L!2 


b) //D =0,31 

c) r| /; = 0,88, D = 39,5 dB 

d) A0f 3rfB = 1° ; A0" rf/i = 4,6° ; NLPS/, = 13,2 dB ; NLPS H = 25 dB 


6.13 a) D a = 0,76 m; 

b) X = -1,54 dB 

c) A0 3 dB = 21° 

d) = 0,66; 

6.14 a) x « -10 dB 
b) s = 3/8; 


y' 0 = 0,55 m 
D = 36,2 dB 

d* 3,7*,; 


L = 4,6A,; 


D= 18,5 dB 
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c) r| a = 0,75 

d) D = 50,8 dB 

6.15 a) (3 = 36,9°; J = 8,3 cm; r 0 = 41,7cm 

b) D 0 = 5 

c) il b =l; r) s = 0,41 

d) T = -6,2 dB : £ fl (0 = P) « ^(0 = 0) 

e) E a = E 0 (\-p/D a ), 0 < p < D a /2 ; Tfo = 0,97 

f ) D = 30,4 dB 


7 Antenas de banda ancha 
Cuestiones 


7.1 c 

7.2 c 

7.3 d 

7.4 a 

7.5 a 

7.6 c 

7.7 d 

7.8 b 7.9 d 7.10 d 

7.11 c 

7.12 b 

7.13 b 

7.14 a 

7.15 a 

7.16 a 

7.17 c 

7.18 a 


Problemas 

— jkr 

7.1 a) E = y'co|j, — - — I 0 £e iikz ~^ in ■ sinc[(A'_ - p ) / / 2] ■ senO ■ 0 

4 nr 

b) |£" 0 | = 60I 0 1 sen [7 ti(1-cos 0)]-cotg 0/2 1 ; 0 m = 18,7° 

0 c = arccos [1-77/7] ; n = 1, 2, 14 ; NLPS = 5,6 dB 

c) h = 0,25A/sen 0 m 

d) | = 120I 0 |sen [77t(l-cos 0)]-cotg 0/2-sen [l,56n sen 0 cos (|)]| 

7.2 a) | E e | = 6007E— | sine [10rc(cos 0-0,5)] sen 0| 

r 

b) A0 3 dB = 5,9° , D = 13 dB 


7.3 


a ) a = -k cos0 o ; E = j — - — —e J '~ -sine 


_ . 60t il 0 e "_ Jkr ..... 
fa- 


b) C = 10X 

c) A0_ 3 dB 

d) D 


k — (cos0-cos0 o ) 


■ sen0 ■ 0 


0,885V 


^sen0 n 


2 l 


0,88 X 


7.4 a) t = 0,82, o = 0,15 

b) a= 16,7° 

c) Lj = 1,57 m 

d) L n = 0,07 m 

e) N= 17 
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8 Metodos numericos 


Cuestiones 


8.1 b 8.2 d 8.3 a 


8.4 c 8.5 a 8.6 c 8.7 c 


8.8 d 8.9 a 8.10 c 


Problemas 


8.1 


a) x e~ Jkz en z > 0 y 0 en z < 0 

b) x e~ jkz en z < 0 y 0 en z > 0 


8.2 Colocacion: error = 0,025 
Galerkin: error = 0,0125 


8.3 Aparentemente no funciona porque la solucion es 8 (z) - sen(z) y el conjunto de funciones base 
pulso no es capaz de representarla. Sin embargo, en este sentido el conjunto de funciones base 
x.(z ) no necesita ser completo porque un pulso puede aproximar bien una delta si es 
suficientemente estrecho y su area es igual al peso de la delta. 

La causa real es que el operador sobre el conjunto de funciones base, {Zx ; .(z)}, no es un conjunto 
completo en el rango del operador L (pues siempre vale 0 en z = 0), por lo cual no es capaz de 
representar la funcion cos(z). 

La solucion consiste en anadir al conjunto de funciones base un pulso que exista en z < 0, de 
forma que su integral (el operador) es distinto de cero para todo z > 0 y el conjunto {Lx } ya no 
vale siempre 0 en z = 0. 


8.4 El metodo de Galerkin no funciona bien porque las funciones peso no pertenecen al dominio 
del operador adjunto, ya que no cumplen la condicion de contorno y( 1 ) = 0. Elio provoca que 
no sean una base completa del rango del operador L y, por tanto, que la convergencia sea muy 
dificil. 

El metodo de minimos cuadrados si cumple esta condicion y converge perfectamente. Notese 
que en este caso el metodo de minimos cuadrados obtiene los coeficientes del desarrollo en serie 
de Fourier de la solucion. 


9 Medida de antenas 
Cuestiones 


9.1 c 9.2 c 9.3 d 9.4 c 9.5 b 9.6 b 9.7 c 9.8 d 9.9 a 
Problemas 

9.1 a) L = 20 m b) a = -44 dB 

c) AE = ±0,11 dB 

9.2 a) R > 8,7 m b) -1,4 dB < e < 1,7 dB 

c) P T = -66 dBm d) C p = -0,03 dB 
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K 


9.3 a) V ca = 60 IJ 


H cos kz + yz'sen&z' 


2 /2 


b ) V ca = 

c) sonda magnetica 


(a 


604 

Tip 


cos kz' 


(H = X/ 4) 


Y. (b )\ 2 ) 

/ 

f 2 r * f Y 

1 + - tg 2 a 

/ 

tg-a+ - 

LI UJ 

/ 

L«JJJ 


b) \E C !E X | = [(a+Z>)/(a-Z>)] 

P P 


9.5 a) referencia: 0 dB, 0°; correccion canal A: +28 dB, -10°; canal B: +28 dB, -15° 

b) B/A = 0 dB, 85° 

c) A: -24,6 dB, 52,5°; B: -23,4 dB, -32,5° 

d) \EJE c j = 27,2 dB 
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por hilos, 371 

por superficies parametricas, 385 
Modelos a escala (9.9), 409 
Modos hibridos, 295-296 
Modos TE, TM, 252, 254, 255-257, 295 
Momento dipolar 
electrico, 138 
magnetico, 138 
Monopolo (4.3), 145-149 

N 

NLPS, 22 
Numero de 
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n 


condicionamiento, 365 
onda, 24 

o 

Okumura-Hata (2.5.2), 71-72 
Onda 

de espacio, 42 

de superficie (2.2.4), 42, 51-54, 384 
directa, 42, 46 
reflejada, 42, 46 
Optica fisica, (8.4.1), 376-378 
Optica geometrica, 381-382 

P 

Parametros de antenas 
recepcion (1.3), 27-28 
transmision (1.2), 17-27 
Parametros de antenas, definition 
ancho de 

banda (1.2.6), 25-27 
haz a -3 dB, 21 
haz entre ceros, 2 1 
angulo solido equivalente, 23 
area efectiva (1.3.2), 27-28, 117 
coeficiente de 

desacoplo de polarizacion, 30 
desadaptacion, 29 
reflexion, 29 

conductancia de radiacion, 267 
directividad (1.2.4), 22, 24, 117 
eficiencia 
de bloqueo, 292 
de desbordamiento, 285 
de Humiliation, 248 
de polarizacion, 286 
ohmica, 19, 23 
total, 286 
ganancia, 23 
impedancia 
de entrada, 19 

en transmision (1.2.1), 17-18 
longitud efectiva, 28, 117 
polarizacion (1.2.5), 24-25 
relacion 

delante-atras, 22 
f/D a , 279 

lobulo principal a secundario, 22 
resistencia de radiacion, 1 8 
resistencia de perdidas, 1 8 
Parche rectangular, 271-272 
Perdida de transmision, 29 
en el espacio libre, 30 
Perdidas ohmicas, 18, 1315, 300 
Perfil de una lente, 300 
Permeabilidad magnetica, 87 
Permitividad electrica 
de plasma, 63 


de suelos, 42 
efectiva, 89 
equivalente, 89 
PIRE, 29 
Plasma, 63-66 
Polarizacion (1.2.5), 24-25 
circular, 24-25 
copolar, 25 
cruzada, 25 281-282 
eliptica, 23 
lineal, 23 
medida, 392-393 
relacion axial, 24 

Polinomio de agrupacion (5.3.4), 179-180 
binomica, 874 
ceros, 180 
circulo unidad, 1 80 
triangular, 183 
uniforme, 181 

Polinomios de Chebychev, 217-218 
Posicionadores, 401-402 
Potencia de ruido, 32-34, 68 
Potencia isotropica radiada equivalente, 29 
Potencia recibida, 114-115 
Potencia total radiada, 19, 97 
apertura, 247 
apertura elemental, 248 
bocina sectorial de piano E, 246 
dipolo, 141 
dipolo elemental, 129 
espira elemental, 135 
ranura elemental, 267 
Potencial 
escalar <|>, 91, 421 
escalar \\f, 99 
retardado (3.2), 91-93 
vector A, 91, 96, 101, 104, 174, 267, 421 
vector F, 96, 266 
Precondicionado, 365-366 
Principio de Huygens, 245 
Propagacion (2), 41-85 
efecto de la 
ionosfera (2.4), 61-70 
tierra (2.2), 43-54 
troposfera (2.3), 54-61 
entomo terrestre (2.1), 41-43 
entomos complejos (2.5), 70-75 
espacio libre (2.1), 41-43 
medio ionizado (2.4.2), 63-65 
PTD, 377 

R 

Radar 

biestatico, 3 1 
monoestatico, 3 1 
Radio de curvatura, 58 
Radio equivalente de la tierra, 59 
Ranura (6.3), 265-270 
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coaxial, 269-258 
doblada, 268 

elemental (6.3.1), 266-267 
en guia de ondas, 269 
resonante (6.3.2), 268-270 
Reciprocidad (Teorema) (3.4), 110-111 
aplicaciones (3.6), 111-121 
Redes de alimentacion (4.7.1), 156 
Reflector (6.4), 273-299 
diedrico (6.4.1), 273-276 
parabolico (6.4.2), 276-275 
analisis electromagnetico (6.4.4), 279-281 
analisis geometrico (6.4.3), 277-279 
asimetrico, 296 
Cassegrain, 297 
cilindro parabolico, 299 
consideraciones practicas (6.4.6), 292-294 
geometrias (6.4.8), 296-299 
parametros (6.4.5), 269-278 
tipos de alimentador (6.4.7), 294-296 
Reflexion 
ionosferica, 66 
tierra plana (2.2.2), 44-48 
Refraccion (2.3.2), 58-60 
Refractividad, 58 

Regiones de Fresnel y de Fraunhofer (3.3.3), 104-106 
Relacion axial, 24, 321, 323 
Relacion de lobulo principal a secundario, 22 
agrupacion 
triangular, 184 
uniforme, 182 
apertura 

circular, 253-255 
rectangular, 25 1 252 
bocina 
conica, 263 
piramidal, 261 
sectorial de piano E, 259 
sectorial de piano H, 260 
distribucion unidimensional, 1 02 
lente, 301 

reflector parabolico, 285, 290 
Relacion de onda estacionaria, 26, 293, 405 
Relacion f/Da, 278, 289-291 
Relacion seiial-ruido, 33-34, 68 
Resistencia de 
entrada de dipolos, 1 43 
perdidas de espira, 135 
radiacion, 18 
dipolo, 141, 123 
cargado, 151 
de media onda, 142 
elemental, 129 
sobre piano conductor, 147 
espira elemental, 135 
helice, 323 
ranura 

doblada, 268 


elemental, 267 
resonante, 268 
solenoide, 136 
Rotacion de Faraday, 65-66 

S 

Seccion recta, 3 1 
Senales reflejadas, 394-395 
Serie de Fourier, 209-214 
Simetrizador (4.7.4), 158-163, 275 
Sintesis de agrupaciones (5.8), 207-228 
de Chebychev (5.8.4), 217-225 
de Fourier (5.8.2), 209-214 
de Schelkunoff (5.8.1), 207-208 
de Taylor (5.8.5), 225-226 
de Woodward-Lawson (5.8.3), 215-217 
Sondas de medida, 400 

T 

Tangente de perdidas, 89, 301 
Temperatura de brillo, 33, 76-78 
Temperatura de mido (1.5), 32-35 
antena, 32-33 
medida (9.8), 408 
equivalente, 34 
referenda, 34 

Tension en circuito abierto, 117 
Tolerancias en un reflector, 292 
Transfonnacion 

campo proximo-lejano, 311-313 
de coordenadas (Anexo D), 437 
de Dolph, 219-221 
de Riblet, 222-225 

Transformada de Fourier, 88, 90, 95, 247 
Transfonnador (4.7.4), 158-162 
Troposfera (2.3), 54-61 

U 

Unicidad (Teorema) (3.5), 110-111 
UTD, 383 

V 

Varianza, 428 
Vector de Poynting, 97 
Vector de Radiacion N, 97, 100-104 
agrupaciones, 173 
apertura, 246 
dipolo, 141 
de media onda, 142 
elemental, 128 
sobre piano conductor, 147 
dipolos ortogonales, 133 
distribucion unidimensional, 101-103 
espira, 98 
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elemental, 134 

expresion general para dipolos electricos y magneticos 
(4.1.4), 137-139 
hilos y tubos, 96 
Vector de radiacion L, 98-99 
apertura, 246 
ranura 
coaxial, 269 
elemental, 267 
resonante, 268 


Velocidad de fase, 64 
Velocidad de grupo, 64 

Y 

Yagi-Uda, 233-235 

z 

Zonas de Fresnel, 48-5 1 
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